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Any rere any, la necessitat de comunicació entre les persones de forma ràpida i eficient 
és més evident. Aquest factor ha fet de la transmissió d’informació sense fils mitjançant 
radioenllaços una tecnologia cada cop més quotidiana, utilitzant-se en aplicacions molt 
diverses. 
 
L’objectiu de l’estudi és presentar un prototipus de receptor que reuneixi els avantatges 
d’una modulació angular en front de la modulació d’amplitud amb la senzillesa i el baix 
cost propis d’un receptor superregeneratiu. 
 
A partir del principi de superregeneració, típicament utilitzat en modulacions 
d’amplitud es desenvolupa una arquitectura capaç d’extreure informació d’una 
portadora modulada en fase. Cal destacar que existeixen molts pocs estudis d’aquesta 
tecnologia aplicada a modulacions angulars. Per tant, l’objectiu no és aconseguir un 
receptor d’elevades prestacions, sinó simplement un disseny que funcioni de manera 
estable en condicions estàndard. 
 
Els resultats que s’obtenen són satisfactoris en el sentit que s’aconsegueixen solucionar 
tots els problemes que van apareixent durant la fase de disseny, destacant la 
sincronització dels diversos senyals que prenen part en el procés de recepció. 
 
S’han seguit els passos típics en el desenvolupament de qualsevol projecte, com són la 
formació i documentació inicials, l’estudi previ, el disseny, la implementació i 
l’avaluació de resultats, amb els respectius feedbacks derivats de l’aparició de 
problemes inesperats. Així ho reflexa el present document. 
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Per entendre el funcionament d’un sistema de radiocomunicació, cal introduir al lector 
en el món de les comunicacions sense fils i entendre els aspectes que han portat aquesta 
tecnologia a ser una de les més utilitzades en la nostra vida quotidiana. Aquests són els 
objectius d’aquesta introducció. 
 
 
1.1. Principis de la transmissió sense fils: 
 
Quan els electrons es mouen, creen ones electromagnètiques que es poden propagar per 
l’espai lliure. La quantitat d’oscil·lacions per segon d’aquestes ones s’anomena 
freqüència, i la distància entre dos màxims consecutius, longitud d’ona. En la taula 1.1 
es poden veure les propietats més bàsiques de les ones electromagnètiques segons la 
freqüència: 
 
Ones de baixa freqüència Ones d’alta freqüència 
• Travessen bé obstacles. 
• La potència es redueix 
sensiblement amb la distància. 
• Són omnidireccionals 
• Tendeixen a rebotar en obstacles. 
• Són absorbides per la pluja. 
• Tendeixen a propagar-se en línia 
recta. 
Taula 1.1: Propietats de les ones electromagnètiques a baixa i alta freqüència 
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En la figura 1.1 es mostra l’espectre electromagnètic, on es troba una classificació de les 
ones en funció de la freqüència (f) ó la longitud d’ona (λ): 
 
 
Figura 1.1: Espectre radioelèctric 
 
a) Ones Ràdio: 
Les ones ràdio són fàcils de generar, poden viatjar distàncies llargues i penetrar edificis, 
cosa que les fa ideals per a la comunicació tant en interiors com en exteriors. 
Són omnidireccionals, per tant no és necessària una alineació entre emissor i receptor. 
Degut a la capacitat de viatjar llargues distàncies, i per tal d’evitar interferències entre 
usuaris, els governs legislen l’ús de radiotransmissors. 
 
b) Microones: 
Viatgen en línia recta i per tant, es poden focalitzar en un feix estret. Això comporta una 




S’utilitzen molt en comunicacions de curt abast, ja que no travessen objectes sòlids. 
L’avantatge és que no interferirà amb un equip veí, per tant, la seguretat contra 
espionatge serà major i no es necessita llicència del govern per operar. 
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d) Ones de llum: 
S’utilitza el làser com a element emissor i el fotodetector com a receptor. Es tracta 
d’ones unidireccionals, de baix cost i ample de banda molt gran (transmissió ràpida). 
Per contra, no travessen la pluja ni la boira densa. 
 
Per a més informació, consultar les referències [21] i [22]. 
 
 
1.2. Xarxes sense fils:  
 
El simple fet de ser humans, fa que ens desenvolupem en medis on ens cal estar 
comunicats. Per aquest motiu, la importància de la transmissió i recepció d’informació i 
la quotidianitat que estan adquirint els ordinadors avui en dia és necessari establir medis 
de comunicació fiables entre ells. La connexió de dispositius de comunicació mitjançant 
ones de ràdio o llum infraroja està adquirint, cada cop més, un gran nombre d’adeptes, 
fins al punt que han arribat a ser imprescindibles en les nostres vides. 
 
Els equips sense fils otorguen la llibertat de treballar pràcticament des de qualsevol punt 
del planeta, inclús permeten l’accés a tot tipus d’informació mentre s’està viatjant. 
 
Per altra banda, les comunicacions ràdio han estat a la nostra disposició des de fa ja 
bastant de temps, destacant com a aplicació la comunicació mitjançant la veu. 
 
Com a mostra del complex àmbit de les xarxes sense fils, el món de les dades inclou 
enllaços fixos de microones, xarxes Wireless LAN, dades sobre xarxes cel·lulars (telèfon 
mòbil), enllaç mitjançant satèl·lits, xarxes de transmissió digital, raigs infrarojos 
difusos, comunicacions basades en làser, GPS i molts més. 
 
Cal destacar també els beneficis aportats pel fet de treballar amb dispositius sense fils: 
- Connexions a menor cost 
- Mobilitat dels usuaris 
- Escalabilitat 
- Facilitat i rapidesa d’instal·lació 
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- Major velocitat de transmissió 
- Servei de localització 
 
Ha de quedar clar que la tecnologia sense fils no pretén desbancar la cablejada. Un dels 
beneficis més destacable és que són compatibles i es poden combinar formant xarxes 
híbrides (veure figura 1.2). Per contra: 
- Ofereixen menor fiabilitat i són més vulnerables a atacs d’espionatge 
- Possibilitat d’interferències amb altres equips sense fils 
- Dependència amb la climatologia en exteriors 




Figura 1.2: Esquema d’una xarxa híbrida 
 
Tenint en compte això, les funcions que ha de complir una xarxa sense fils són les 
següents: 
 
Estar basada en estàndards (segons la freqüència d’operació) i estar basada amb 
certificació Wi-Fi: el Wi-Fi és un robust estàndard de xarxes, comprovat a nivell de la 
indústria de transmissió de dades, que assegura que els productes interoperaran amb 
altres productes certificats Wi-Fi d’altres fabricants. D’aquesta manera els usuaris 
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disposaran de compatibilitat amb major nombre de productes sense fils i evitaran els 
elevats costos i la selecció limitada de les solucions patentades per un sol fabricant. 
 
Instal·lació simple: la solució ha de ser del tipus “plug and play” i haurà de suportar 
l’anomenat protocol DHCP (Dynamic Host Configuration Protocol), el qual assigna 
adreces de xarxa dinàmicament a cada client. 
 
Robusta i fiable: es refereix a que les característiques de la comunicació (velocitat de 
transmissió, freqüència utilitzada, potència, etc.) puguin adaptar-se dinàmicament als 
aspectes que el medi ofereix (distància al Punt d’Accés, soroll, etc.).  Així 
s’aconsegueix garantir la connectivitat en tot moment i amb les millors condicions 
possibles. 
 
Escalabilitat: una xarxa ha de ser capaç de detectar i suportar tants usuaris o perifèrics 
com s’hi connectin (sempre dins d’un rang per al qual ha estat dissenyada), i administrar 
correctament els costos de xarxa en funció d’aquests. 
 
Facilitat d’ús: consideris un usuari que es planteja connectar diversos hubs sense fils a 
un xarxa cablejada existent. Quan aquest usuari decideix moure’s fora dels límits de 
connectivitat d’un dels hubs i entra en el camp d’un altre, la capacitat automàtica de 
connexió, farà que la comunicació es transfereixi sense talls a l’altre aparell. Això es pot 
extendre fins i tot als routers, sense tenir que reconfigurar l’adreça IP. 
Dita propietat resulta especialment útil en companyies amb múltiples instal·lacions 
connectades mitjançant una WAN (Wide Area Network). 
 
Seguretat: amb l’objectiu de que usuaris externs a la xarxa no puguin connectar-s’hi 
simplement atansant-hi un dispositiu sense fils, sorgeix l’encriptació o l’ús de claus 
privades. Si les dades viatgen encriptades, és necessari conèixer una clau per poder 
accedir a elles. 
La seguretat variarà en funció de les necessitats i confidencialitat de cada xarxa, i és un 
dels aspectes en que s’està treballant més a fons actualment, ja que és molt important 
evitar els atacs externs i l’espionatge de xarxa, activitats que cada cop compten amb 
més adeptes degut al gran volum de dades confidencials que viatgen a través de l’aire 
avui en dia. 
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La necessitat creixent que tenim els humans per mantindrens comunicats en qualsevol 
instant, juntament amb la necessitat de moviment, atorga a les xarxes sense fils un futur 
d’evolució destacadament creixent. Per a més informació, referències [4], [23] i [24]. 
 
A continuació es presenten breument els dispositius bàsics que fan possible una 
radiocomunicació, fent especial èmfasi en el receptor, focus d’estudi  d’aquest projecte. 
 
 
1.3. Sistema de radiocomunicacions: 
 
Els sistemes típics de radiocomunicació consten de dos components bàsics, el 
transmissor i el receptor. El primer, genera oscil·lacions elèctriques amb una freqüència 
de ràdio anomenada freqüència portadora. Es pot amplificar l’amplitud o la freqüència 
per variar l’ona portadora, així com provocar-li variacions temporals o de fase. 
 
Figura 1.3: Diagrama de blocs d’un transmissor genèric [30] 
 
 
Figura 1.4: Diagrama de blocs d’un receptor superheterodí (el més comú) [30] 
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1.3.1. Transmissors: 
 
Els components fonamentals d’un transmissor de ràdio són:  
 
- Generador d’oscil·lacions (oscil·lador) per convertir la corrent elèctrica comú 
en oscil·lacions d’una determinada freqüència ràdio. 
- Amplificadors per augmentar la intensitat d’aquestes oscil·lacions conservant la 
freqüència establerta. 
- Transconductor, per convertir la informació a transmetre en voltatge elèctric 
variable i proporcional a cada valor instantani de la intensitat. En el cas de 
transmissió de so, el transconductor és un micròfon; per transferir imatges 
s’utilitza un dispositiu fotoelèctric. 
 
Altres components bàsics d’un transmissor de ràdio són el modulador, que aprofita els 
voltatges proporcionals per controlar les variacions en la intensitat d’oscil·lació o la 
freqüència instantània de la portadora, i l’antena, que radia una ona portadora 
igualment modulada. Cada antena presenta certes propietats direccionals, és a dir, radia 
més energia en unes direccions que en altres, però sempre es pot modificar, de manera 
que els patrons de radiació variïn des d’un feix relativament estret fins a una distribució 
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El mètode emprat en el disseny i disposició dels diversos components depèn de l’efecte 
cercat. Els requisits principals de la ràdio d’un avió comercial o militar, per exemple, 
són que tingui un pes reduït i que resulti intel·ligible; el cost és un aspecte secundari. 
Per altra banda, en una emissora 
comercial de ràdio la mida i pes no 
tenen gran importància, el cost s’ha 
de tenir en compte i la fidelitat 
resulta fonamental, sobretot en 
emissions FM, on el control estricte 
de la freqüència constitueix una 
necessitat crítica. 
        
 
     




En una emissora comercial, la freqüència de la portadora es genera mitjançant un 
oscil·lador de cristall de quars rigorosament controlat. El mètode bàsic per controlar 
freqüències és mitjançant circuits d’absorció, o circuits ressonants, que posseeixen 
valors específics d’inductància i capacitància. Per tant, afavoreixen la producció de 
corrents alterns d’una determinada freqüència i impedeixen la circulació de corrents de 
freqüències diferents.  
En realitat, aquests corrents es generen a baixa potència i s’amplifiquen en 
amplificadors de potència que actuen com a elements retardadors per evitar la interacció 
de l’oscil·lador amb altres elements del circuit transmissor. 
Tal com es descriu més endavant, els oscil·ladors també s’utilitzen en recepció. 
 
1.3.3. Tipus de modulacions: 
 
La modulació de la portadora perquè pugui transportar impulsos, es pot efectuar a nivell 
baix o alt. En el primer cas, el senyal d’informació del transconductor, amb una 
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amplificació petita o nul·la, s’utilitza per modular la sortida de l’oscil·lador i la 
freqüència modulada de la portadora s’amplifica abans de conduir-la a l’antena. En el 
segon cas, les oscil·lacions de radiofreqüència i la senyal del transconductor 
s’amplifiquen independentment i la modulació s’efectua just abans de transmetre les 
oscil·lacions a l’antena. El senyal es pot superposar a la portadora mitjançant 
modulació d’amplitud (AM), de freqüència (FM) o de fase (PM). 
 
a) Modulació d’amplitud AM:   
 
Per poder transmetre a gran distància les baixes freqüències audibles s’utilitzen les ones 
electromagnètiques d’alta freqüència com a portadores de les primeres: d’aquesta 
manera les ones electromagnètiques han de transportar la baixa freqüència. 
 
Modular en amplitud un senyal altern consisteix en modificar la seva amplitud a un cert 
ritme. Si en un corrent altern de freqüència elevada s’alteren els seus semicicles segons 
les variacions de la tensió d’un altre senyal de baixa freqüència, s’obté la AM, on la 
freqüència transmesa és la alta. 
 
Així doncs, un senyal modulat en AM té la següent expressió: 
 
[ ] )2cos()(1)( 00 tftxmAts AM pi⋅⋅+⋅=  
,on m és el que es coneix com a índex de modulació i s’ha de complir que 1)( ≤tx  i 
m≤1, per tal d’evitar l’efecte anomenat sobremodulació i poder recuperar x(t) 
correctament. En la següent figura es pot veure un senyal modulat en AM: 
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Figura 1.6: Senyal modulat en AM 
 
b) Modulació de freqüència FM: 
 
En la modulació FM es mescla l’alta freqüència de l’oscil·lador amb la baixa 
freqüència, obtenint un senyal d’alta freqüència l’amplitud de la qual es manté constant, 
però la freqüència varia al ritme de la baixa freqüència que la modula. Aquesta 
modulació té l’avantatge de generar senyals relativament lliures de soroll i 
interferències. 
 





00 ))(22cos()( λλpipi , 
on f∆ és l’anomenada sensibilitat en freqüència [Hz/Volt] i la freqüència en cada instant 
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Figura 1.7: Senyal modulat en FM 
 
c) Modulació de fase PM: 
 
Un sistema de modulació PM és aquell en el qual la fase de la senyal portadora varia 
segons el valor instantani de l’amplitud del senyal modulat, és a dir, es basa en 
variacions instantànies de la fase de la portadora en relació a un angle de fase de 
referència. 
 
D’aquesta manera, un nivell lògic “1” pot representar-se com un senyal que té un 
determinat angle de fase, i un nivell lògic “0”, amb una portadora de la mateixa 
freqüència i amplitud però amb una fase desplaçada 180º. Aquesta tècnica es denomina 
PSK (phase-shift keying). 
 
Per tant, un senyal modulat en PM té la següent expressió: 
 
))(2cos()( 00 txtfAts PM ∆+⋅= φpi  
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La informació transportada per una ona modulada es torna a la seva forma original 
mitjançant el procés invers, denominat demodulació o detecció, per al qual s’utilitza el 
sistema receptor. 
Per recuperar el senyal que transporta la informació fem servir dispositius capaços 
d’atrapar part de l’energia electromagnètica i d’extreure’n aquesta informació. Les 
antenes són les encarregades “d’atrapar” aquesta energia, i els receptors, els 
encarregats de recuperar la informació.  
Els principis bàsics que es necessiten per estudiar diferents tipus de receptors són 
bastant similars, però les tecnologies utilitzades, poden diferir molt entre sí i poden 
originar circuits i conceptes molt complexes. 
Els senyals rebuts, en general, solen ser molt dèbils per poder aprofitar-se directament. 
És per això que abans d’arribar al detector, s’amplifica a valors convenients mitjançant 
circuits electrònics especialitzats.  
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Hi ha moltes característiques que un bon receptor ha de posseir per complir 
adequadament la seva funció, d’entre les quals cal mencionar: 
Selectivitat:  Un receptor ha de ser capaç de separar un senyal de milers d’altres senyals 
i sorolls que es troben simultàniament presents als terminals de la seva antena i que 
ocupen diferents espais en l’espectre. Aquesta capacitat per escollir una petita gamma  
de freqüències es denomina selectivitat i és, probablement, un dels aspectes més 
importants a tenir en compte. La idea de selectivitat sol estar lligada a la capacitat per 
separar els senyals que ens interessen d’aquelles que es troben a freqüències pròximes, 
però el concepte s’ha d’entendre en un sentit més ampli. També hem de tenir en compte 
el rebuig a freqüències no desitjades com a resultat dels seus propis processos interns, 
com per exemple l’anomenat “rebuig a freqüència imatge”. 
Sensibilitat: Com ja s’ha dit, els senyals que solen arribar a un receptor solen ser molt 
petits per poder aprofitar-se directament. Un bon receptor tindrà algun mecanisme capaç 
d’amplificar-los fins a valors que puguin ser aprofitats. La capacitat per rebre senyals 
dèbils s’anomena sensibilitat. 
Fidelitat: Entenem per fidelitat la capacitat per reproduir sense deformacions el senyal 
original. És molt important en receptors de broadcasting de fonia o TV per conservar la 
qualitat estàtica dels senyals i també en tota aplicació on es requereixi exactitud i 
precisió en la recuperació del senyal rebut.  
Baix soroll: El senyal desitjat rebut per l’antena sempre està acompanyat d’altres 
senyals indesitjats d’origen natural o artificial, que anomenem conjuntament soroll. A 
més d’aquest soroll, el receptor contribueix amb un soroll propi resultant dels seus 
processos elèctrics interns. És necessari que aquest soroll propi sigui, en mesura del 
possible, inferior al soroll mínim que pugui provenir de l’antena. Hi ha un límit en el 
senyal més baix que un receptor pot captar, doncs les antenes generen un soroll 
inevitable degut a l’agitació tèrmica dels seus àtoms i electrons. 
Estabilitat: Les característiques del receptor no han de variar amb el temps o amb altres 
factors ambientals. Una de les propietats més apreciades és que no variï la freqüència 
que està rebent, restant fixada la sintonia a la freqüència desitjada. 
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Exactitud: És molt valuós sobretot pels indicadors, que la freqüència o intensitat dels 
senyals rebuts siguin precisos i exactes. 
Resistència a la sobrecàrrega:  Amb milions de senyals de ràdio presents 
simultàniament, el receptor ha de ser capaç d’operar adequadament fins i tot en 
presència d’una o diverses estacions potents properes. És una propietat molt apreciada 
que el receptor no presenti cap tipus d’inconvenient quan ingressen senyals intensos 
diferents al desitjat. 
Un cop introduïts en matèria, s’analitzen i comparen  les principals (i més utilitzades) 
arquitectures de receptors ràdio. Com ja s’ha esmentat anteriorment, aquestes 
arquitectures poden arribar a ser molt diverses, i en aquest text, se’n destaquen tres, la 
base de les quals serveixen de punt de partida de la majoria dels receptors. Aquestes tres 
receptors són el superheterodí, el de conversió directa i el superregeneratiu. 
No es pot dir que una arquitectura és millor que les altres. A la pràctica se n’escull una o 
altra en funció de l’aplicació, les condicions de transmissió i els recursos de que es 
disposa. 
a) Receptor Superheterodí: 
Es tracta de l’arquitectura més coneguda popularment, per la seva simplicitat, i la 
facilitat d’ús i d’aplicació. A continuació es presenta el seu diagrama de blocs bàsic: 
 
Figura 1.9: Diagrama de blocs d’un receptor superheterodí [30] 
El senyal de radiofreqüència rebut per l’antena es fa passar per un filtre passa-banda de 
radiofreqüència. L’objectiu, eliminar el soroll i senyals interferents situats fora de la 
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banda freqüencial d’interès i assegurar l’adaptació d’impedància entre l’antena del 
receptor i l’entrada de l’amplificador de RF.  
La funció de l’amplificador de RF és bàsicament incrementar la sensibilitat del receptor 
(és a dir, incrementar l’amplitud del senyal d’interès, tenint en compte que s’ha d’evitar 
la distorsió.  
A continuació trobem el mixer, que multiplica el senyal de RF amplificat (de freqüència 
que anomenarem fRF), amb el senyal de l’oscil·lador local, (de freqüència anomenada 
fOSC), donant lloc a dos senyals, un de freqüència fRF + fOSC (que no serà el d’interès i per 
tant, es filtrarà) i l’altre de freqüència fIF =|fRF – fOSC| (del qual s’extraurà la informació i 
anomenarem freqüència intermitja) i els seus productes d’intermodulació (2fRF ± fOSC, 
fRF ± 2fOSC, 3fRF ± fOSC, etc.). 
Aquesta conversió de freqüència té un motiu clar: és molt més senzill (i per tant, més 
barat) obtenir alta selectivitat freqüencial amb un filtre de freqüència fixa. Per tant, a 
continuació s’utilitza un filtre passa-banda selectiu sintonitzat a fIF, eliminant d’aquesta 
manera els senyals de diferent freqüència generats pel mixer i esmentats anteriorment. 
Un problema d’aquesta arquitectura fa referència a l’anomenada freqüència imatge, fIM 
= 2fOSC – fRF (si fOSC és menor que fRF) i fIM = 2fRF – fOSC (si fOSC és menor que fRF). 
Vegem un exemple per entendre aquest inconvenient: 
Suposem que tenim un receptor sintonitzat a 600MHz i la freqüència de l’oscil·lador és 
de 500 MHz. Per tant, fIF serà de 100 MHz. Si a l’entrada tenim un senyal interferent a 
400 MHz (2fOSC – fRF), -fIM + fOL caurà també a fIF. Gràficament: 
 
Figura 1.10: Exemple de senyal interferent a freqüència imatge [30] 
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Per evitar-ho, el filtre de RF ha de ser suficientment selectiu com per filtrar aquesta 
freqüència imatge. 
Per entendre la dificultat d’implementar un filtre selectiu a baixa freqüència definim el 
factor de qualitat (Q) d’un filtre:  
BW
f
Q 0=  
, on f0 és la freqüència central del filtre i BW l’ample de banda. També cal esmentar que 
s’ha demostrat que el consum d’energia d’un filtre integrat continu en temps és 
proporcional a Q2. És per això que a vegades s’utilitza un receptor de doble conversió 
en freqüència, la qual cosa permet utilitzar filtres més relaxats sense que la selectivitat 
global es vegi disminuïda, encara que és necessari l’ús d’un segon mixer i oscil·lador 
local. Una segona alternativa (utilitzada generalment) seria no integrar els filtres en el 
circuit, sinó utilitzar filtres passius LC o ceràmics. 
En resum, aquesta arquitectura permet obtenir una elevada selectivitat freqüencial, alta 
sensibilitat (superior a -120dBm) i el més important, treballar amb diferents tipus de 
modulacions. Per contra, degut a l’elevada complexitat, el consum energètic és major 
que en les arquitectures que veurem a continuació i no és adequat per integrar-lo en un 
únic xip. 
És adequat per qualsevol aplicació que requereixi alta selectivitat i sensibilitat, per 
exemple GSM. 
b) Receptor de Conversió Directa ó Homodí: 
Podríem dir que es tracta d’un cas particular de receptor superheterodí, on fOL = fRF, 
d’aquí el seu nom. Aquest és el seu esquema per a modulació FM: 
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Figura 1.11: Diagrama de blocs d’un receptor homodí FSK (Frequency Shift Keying) [13] 
El senyal de RF modulat es trasllada directament a banda-base, cosa que no evita el 
problema de la freqüència imatge, ja que després de la conversió freqüencial, la banda 
superior a fOSC i la banda inferior se situen superposades en banda base. Així doncs, 
esdevenen inseparables.  
No es tractaria d’un problema en cas de senyals AM de doble banda lateral (ja que les 
dues bandes laterals transporten la mateixa informació), però sí en el cas de 
modulacions de fase o freqüència, ja que les dues bandes laterals poden portar diferent 
informació. Aquest problema es soluciona multiplicant el senyal de RF modulat 
d’entrada per dos senyals en quadratura (desfasats 90º), amb la intenció de mantenir la 
informació que permeti distingir la banda lateral superior a fOSC de la banda lateral 
inferior. Aquesta informació es troba en la diferència de fase entre els dos senyals 
resultants de baixa freqüència. 
Un dels inconvenients més importants d’aquesta arquitectura és la presència d’un senyal 
anomenat “leakage signal” (o senyal de guspireig) a la mateixa freqüència del senyal de 
RF desitjat, que es filtra de l’oscil·lador local cap a l’antena. Aquest senyal pot travessar 
el filtre de RF cap a l’entrada dels mixers, cosa que genera un offset en DC. També pot 
ser radiat per l’antena d’un receptor cap a altres receptors veïns, motiu pel qual els 
organismes reguladors imposen límits superiors de potència del senyal de “leakage” 
(típicament -60dBm). 
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Altres problemes d’aquesta arquitectura són l’elevada sensibilitat al soroll “fliker”  
(N2(f) = K/f), típic a baixes freqüències, que pot fer disminuir la sensibilitat del receptor. 
Pel fet de treballar a baixes freqüències, també és sensible a les modificacions en 
l’entorn (proximitat d’objectes). 
Els efectes d’aquests problemes poden ser considerablement reduïts utilitzant una 
modulació que mantingui lliure l’espectre al voltant de fOSC. Per aquest motiu, una 
modulació FSK amb elevada relació (∆f/R) entre la desviació freqüencial (∆f) i la taxa 
de bits (R) és una bona opció, ja que permet l’ús de filtres passa-banda en lloc de filtres 
passa-baixes a la sortida dels mixers. 
Finalment, aquesta arquitectura permet obtenir alta selectivitat freqüencial, bona 
sensibilitat (fins a -115 dBm) i demodular diferents tipus de modulacions. El consum 
energètic és inferior al del receptor superheterodí (menor nombre de nodes de RF), i és 
adequat per ser integrat, amb excepció del filtre de RF d’entrada. 
S’utilitza en aplicacions on es requereix alta selectivitat i sensibilitat i el consum no pot 
ser massa elevat. Adequat per aplicacions de mitja distància. 
c) Receptor Superregeneratiu: 
El diagrama de blocs genèric d’un receptor superregeneratiu és el presentat en la figura 
1.12: 
 
Figura 1.12: Diagrama de genèric d’un receptor superregeneratiu [7] 
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El senyal d’entrada RFin es fa passar per l’oscil·lador superregeneratiu. Aquest 
oscil·lador es pot representar com un llaç de retroalimentació format per un filtre passa-
banda selectiu en freqüència (A) i un amplificador variable (B), controlat pel senyal de 
quench. Mitjançant aquest senyal, l’oscil·lador és portat regularment a condicions 
crítiques, modificant periòdicament el guany de l’amplificador B. 
 
El principi de superregeneració per a modulacions d’amplitud està basat en la variació 
de l’instant d’inici de l’oscil·lació. D’aquesta manera, en absència de senyal d’entrada el 
creixement de les oscil·lacions es deu al soroll tèrmic predominant. Aquest procés és 
molt més ràpid aplicant un senyal portador a la freqüència de ressonància de 
l’oscil·lador, i el resultat després de passar pel detector d’envoltant i el filtre passa-
baixes (que filtra la freqüència portadora) és proporcional (o logarítmicament 
proporcional, segons els modes de funcionament que es descriuen en el capítol 3) a 
l’amplitud del senyal d’entrada. 
 
Encara que, com és el cas en qualsevol sistema amb mostreig, la freqüència del senyal 
de quench ha de ser com a mínim 2 cops major que la del senyal modulador de la 
portadora (segons el criteri de Nyquist), a la pràctica sol ser de l’ordre de 10 cops 
superior. 
 
Aquesta arquitectura de receptor sol ser utilitzada per a modulacions d’amplitud, encara 
que, un dels grans avantatges és que tant la fase com la freqüència del senyal d’entrada, 
poden ser recuperades a la sortida. També destaca pel fet de ser una arquitectura simple, 
de superfície inferior als receptors presentats anteriorment, de cost reduït i molt útil en 
aplicacions on es requereix un baix consum energètic. 
 
En el capítol 3 del projecte es pot trobar una visió més detallada i exhaustiva del 
funcionament del receptor superregeneratiu. 
 
Per resumir aquest punt, en la taula 1.2 es mostren valors típics de sensibilitat, tensió 
d’alimentació i consum de corrent dels tres receptors presentats, treballant a 868 MHz: 
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 Superheterodí Conversió Directa Superregeneratiu 
Sensibilitat [dBm] -100 a -120 -95 a -115 -90 a -105 
Vcc [V] 2 a 3 2 a 3 2 a 3 
Icc [mA] 5 a 15 2 a 10 1 a 5 
Taula 1.2: Comparació entre arquitectures de receptor mesurades a 868MHz [13] 
 
Així doncs, el receptor superheterodí és adequat quan la selectivitat i sensibilitat han de 
ser òptimes. Per contra, la integració és complicada i el cost i el consum no són 
paràmetres òptims. 
 
El receptor de conversió directa és bon candidat quan la selectivitat hagi de ser elevada i 
la sensibilitat mitja-baixa. Adequat per ser integrat. 
 
Finalment, el receptor superregeneratiu és bona elecció quan el cost i consum energètic 
han de ser òptims i una menor selectivitat i sensibilitat mitja puguin ser acceptades. 
Molt adequat per ser integrat gràcies a la seva simplicitat. 
 
Es pot ampliar la informació sobre sistemes de comunicació i xarxes sense fils amb les 
referències [1], [2], [3], [4], [21], [22], [23], [24], [31], [32] i [33]. 
 
Arribat aquest punt, i abans d’endinsar-nos amb profunditat en la matèria, cal començar 





















L’objectiu general de l’estudi que es presenta és el disseny d’un prototipus de receptor 
escalat en freqüència que reuneixi els avantatges d’una modulació angular en front de la 
modulació d’amplitud amb la senzillesa i el baix cost propis d’un receptor 
superregeneratiu. Vegem aquests avantatges detalladament ([1] i [4]): 
 
- Immunitat en front al soroll: És probable que, l’avantatge més important de la 
transmissió per modulació angular respecte la modulació d’amplitud sigui 
aquest. La major part del soroll (inclòs el causat per l’home) produeix variacions 
no desitjades en l’ona modulada, és a dir, soroll d’amplitud. Els receptors de FM 
i PM tenen limitadors que eliminen la major part d’aquest soroll, abans del 
procés final de demodulació. Aquest procés no es pot utilitzar en receptors 
d’AM, ja que la informació també es troba en les variacions d’amplitud i la 
eliminació del soroll també eliminaria la informació. A més a més, pel fet de 
recuperar la fase en recepció en modulacions angulars, els receptors són 
coherents, caracteritzats per la seva immunitat en front al soroll. 
 
- Millora de la relació senyal-soroll: És una conseqüència directa de l’avantatge 
descrit anteriorment, degut a reducció del nivell de soroll en els receptors FM i 
PM. 
 
- Efecte de captura: En FM i PM apareix un fenomen anomenat efecte de 
captura que permet a un receptor diferenciar entre dos senyals rebuts amb la 
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mateixa freqüència. Sempre que un dels dos tingui com a mínim el doble 
d’amplitud que l’altre, el receptor capturarà el  més intens i eliminarà el més 
dèbil. En modulació d’amplitud, si es reben dos o més senyals amb la mateixa 
freqüència, ambdós es demodularan i produiran senyals d’àudio indesitjats. 
 
- Eficiència energètica: En transmissió AM, la major part de la potència 
transmesa es troba en la portadora, mentre que la informació es troba en bandes 
laterals de potència molt menor. En modulacions angulars, la potència de 
portadora és constant independentment de si hi ha o no modulació: es pren la 
potència de portadora amb la modulació i es redistribueix en bandes laterals, 
amb la qual cosa, es pot dir que la major part de la potència es troba en la 
informació. 
 
Per contra, els equips moduladors, demoduladors, transmissors i receptors de PM i FM 
tenen en general un disseny i fabricació més complexos que els seus equivalents en 
AM. Això comporta un cost més elevat. És precisament aquest inconvenient el que es 
pretén optimitzar en aquest estudi: es vol portar a terme una arquitectura senzilla 
que sigui capaç d’extreure informació modulada en fase, sense que les prestacions 
(selectivitat, sensibilitat, freqüència de portadora elevada, etc.) siguin un dels 
objectius a assolir. Es pretén dissenyar una arquitectura funcional que permeti 
validar la capacitat del receptor superregeneratiu per a la detecció de modulacions 
de fase, els principis de la qual puguin ser utilitzats en futures línies d’investigació, 
que tinguin com a finalitat la millora de les prestacions i l’increment en el nombre 
















El principi de funcionament (principi de superregeneració ó criteri de Barkhausen) del 
receptor superregeneratiu és el punt de partida pel disseny d’aquest projecte. Per aquest 
motiu i perquè és important per entendre la resta d’arquitectures presentades, s’analitza 
amb major profunditat que les arquitectures anteriors. 
Des de que Edwin H. Armstrong, enginyer elèctric americà, presentés el receptor 
superregeneratiu l’any 1922, ha estat utilitzat en diverses aplicacions. L’any 1930 
l’empraven els radioaficionats amateurs con a receptor de comunicacions d’ona curta; 
diversos receptors “walkie-talkie” han estat basats en el principi de superregeneració, 
gràcies al fet de ser lleugers i de baix cost; en la Segona Guerra Mundial, va ser produït 
en massa com a “responder” de polsos per a la identificació per radar de vaixells i 
aviació. 
Amb l’aparició del receptor superheterodí, caracteritzat per una major selectivitat 
(qualitat que s’ha pogut millorar en el superregeneratiu amb l’aparició dels oscil·ladors 
SAW*), va ser relegat a aplicacions ocasionals de propòsit molt concret, com per 
exemple el radar Doppler, aplicacions alimentades per energia solar i amb bons resultats 
en les comunicacions òptiques. 
*Un oscil·lador SAW (Surface Acoustic Wave) és aquell que utilitza un ressonador basat en ones acústiques de 
superfície o ones Rayleigh. Aquest fenomen, que apareix bàsicament en materials amb característiques 
piezoelèctriques, es composa de dues ones, una de compressió i l’altra de cisalla, que confinen a la superfície del 
cristall l’energia de les ones acústiques de superfície. Aquesta ona de compressió y cisalla produeix sobre el substrat 
piezoelèctric una ona electrostàtica associada a les anteriors. 
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Actualment, la principal aplicació del receptor superregeneratiu són els enllaços de RF 
de curta distància, on el baix cost i el baix consum és el que s’intenta cercar. A mode 
d’exemple és poden anomenar alguns sistemes de control remot, telemetria de curta 
distància, seguretat en xarxes sense fils i com a receptors de senyals d’espectre 
eixamplat modulats en fase i freqüència (informació extreta de [5], [6], [7] i [8]). 
 
3.1. Diagrama de blocs i principis de funcionament d’un 
receptor superregeneratiu: 
És quelcom comú trobar circuits oscil·ladors en sistemes de comunicació per 
radiofreqüència, on solen treballar en règim permanent, oferint un senyal periòdic 
d’amplitud constant. No obstant, com a circuits dinàmics, els oscil·ladors presenten 
respostes transitòries abans d’assolir el règim permanent, com per exemple en el 
moment d’alimentar-lo. Aquesta propietat és la base de qualsevol receptor 
superregeneratiu, on la resposta transitòria és utilitzada per obtindre l’amplificació de 
senyals molt dèbils.  
El diagrama de blocs d’un receptor superregeneratiu genèric [7] és el mostrat en la 
figura 3.1, on les variables d’entrada i sortida de cada bloc representen els voltatges 
presents en el sistema. Depenent del cas particular, algunes d’aquestes variables han de 
ser substituïdes per corrents. 
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Figura 3.1: Esquema del receptor superregeneratiu AM i principals senyals del sistema a) senyal 
d’entrada; b) factor d’esmorteïment; c) senyal de sortida; en funció del temps [7] 
El centre d’atenció del diagrama és l’oscil·lador superregeneratiu. Per entendre 
totalment el seu funcionament, a continuació s’introdueix al lector en l’anàlisi 
d’oscil·ladors sinusoïdals. Es defineix el principi d’oscil·lació i s’analitzen dos cassos: 
l’oscil·lador LC simple i el conegut oscil·lador de Colpitts (el qual servirà com a 
introducció a l’etapa de disseny del projecte). 
 
3.1.1. Criteri de Barkhausen:  
 
En general, un oscil·lador és un sistema capaç de generar per sí sol un senyal periòdic 






ω  (*) 
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la solució de la qual són senyals harmònics de freqüència ωo: 
 
Figura 3.2: Posició dels pols d’un oscil·lador ideal 
Habitualment, els circuits oscil·ladors es basen en sistemes retroalimentats inestables, 
on la seva resposta transitòria és oscil·lant. Des del punt de vista del domini freqüencial, 
això significa que el sistema té dos pols complexes, la part real dels quals és positiva 
(oscil·lació creixent) o nul·la (oscil·lació permanent): 
    0
2
0
2 ;0 ωω jss ±==+   
La figura 3.3 mostra l’esquema general d’un sistema amb retroalimentació positiva: 
 
 
Figura 3.3: Diagrama de blocs d’un sistema amb retroalimentació positiva en domini de Laplace 
La funció de transferència d’aquest circuit és la següent: 
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En absència de senyal d’entrada (Vi=0), la condició perquè la sortida es pugui 
mantindre és:    
|G(s)Ka(s)|= 1   Criteri de Barkhausen 
 
En aquesta situació, un senyal present a la sortida, després de passar pel llaç de 
retroalimentació i per G(s), tindria exactament el mateix valor, és a dir, el sistema es 
mantindria constant. El sistema és, per tant, capaç de mantindre un senyal, la freqüència 
del qual verifiqui el criteri de Barkhausen. S’ha de tenir en compte que aquest criteri 
estableix dues condicions: 
Arg(G(s)Ka(s)) = 0 + 2npi   G(s)Ka(s) = 1 
o bé: 
Re(G(s)Ka(s)) = 1   Im(G(s)Ka(s)) = 0 
 
Aquestes condicions fixen una freqüència d’oscil·lació ω0, un guany K0 i una atenuació 
G0 crítiques. 
 
A partir d’aquestes dades, no es poden obviar les dues consideracions següents: 
 
1- Des del punt de vista pràctic resulta impossible construir un amplificador que 
tingui exactament el guany crític. En general, el seu valor serà una mica major o 
una mica menor. En cas que sigui inferior, l’oscil·lació s’amortirà fins a 
desaparèixer. En cas que sigui superior, idealment, l’amplitud d’oscil·lació 
augmentaria de forma indefinida. Així doncs, els oscil·ladors es construeixen de 
manera que |G(s)Ka(s)| > 1, encara que proper a 1. Un oscil·lador d’aquestes 
característiques és capaç d’amplificar progressivament un senyal d’una 
determinada freqüència fins que assoleix l’amplitud corresponent a la saturació 
de l’amplificador. 
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Figura 3.4: a) Sistema estable: les oscil·lacions tendeixen a desaparèixer amb el temps 
b) Sistema inestable: les oscil·lacions són creixents amb el temps 
 
Això pot explicar-se millor tenint en compte que la saturació pot interpretar-se 
com una variació del guany (veure figura 3.5). Al variar el guany varia la 
posició dels pols, és a dir, es té un pla d’arrels com el de la figura 3.6a. Si 
l’amplitud augmenta molt, el guany del sistema comença a disminuir i els pols 
es desplacen cap a l’eix imaginari, com es veu a la figura 3.6b. 
 
 
Figura 3.5:Relació entre la saturació i la variació del guany en l’oscil·lador  
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Figura 3.6: Pla d’arrels tenint en compte la saturació de l’amplificador 
 









no descriu amb total precisió el sistema. Una altra conseqüència important, és 
que el senyal generat no serà perfectament sinusoïdal, sinó que presentarà un 
cert grau de distorsió que donarà lloc a la presència d’harmònics en el seu 
desenvolupament en sèrie de Fourier. 
 
2-  En segon lloc, hem establert que un oscil·lador ha de ser capaç de generar el 
senyal per sí mateix, és a dir, sense cap senyal d’entrada i extinció externa. Així 
doncs sorgeix la pregunta: Qui genera l’oscil·lació? Doncs bé, degut al soroll, el 
sistema presenta components a totes les freqüències. Els components de 
freqüència propera a la pròpia de l’oscil·lador faran créixer la oscil·lació fins 
assolir l’amplitud de saturació. A partir d’aquest instant, es mantindrà. 
 
Per a més informació, [2], [7], [28] i [29]. 
 
3.1.2. Oscil·lador LC ideal: 
L’oscil·lador LC ideal està format per una bobina (L) i un condensador (C) en paral·lel. 
Cal destacar que es tracta d’un circuit ideal, sense pèrdues. El seu funcionament es basa 
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en l’intercanvi d’energia en forma de càrrega elèctrica en el condensador i en forma de 
camp magnètic en la bobina.  
 
Figura 3.7: Esquema d’un circuit de tanc LC 
En l’instant inicial (t=0), el condensador es troba totalment carregat, ja que ha anat 
acumulant càrrega elèctrica de la font d’alimentació. Quan el primer switch s’obre i el 
segon es tanca, el condensador comença a cedir tensió a la bobina fins que es descarrega 
totalment. Aquest procés es repeteix de bobina a condensador indefinidament si no es 
consideren pèrdues (elements reactius ideals) obtenint una forma d’ona sinusoïdal a 
Vout. En la figura 3.8 es pot observar l’evolució de la tensió en el condensador i en la 
bobina, desfasades 180º: 
 
Figura 3.8: Tensions instantànies en els elements de l’oscil·lador LC [25] 
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La característica d’aquest tipus de circuit, també conegut com a “circuit tanc LC”, és 
que la velocitat amb que el corrent va i torna del condensador a la bobina o viceversa, es 
produeix amb una freqüència pròpia, denominada freqüència de ressonància, que depèn 





o =  
on fo es medeix en Hz si C es medeix en Farads i L en Henris. 





ω , i es pot 
demostrar que la seva solució és sinusoïdal. 
 
3.1.3. Oscil·lador de Colpitts: 
L’oscil·lador de Colpitts (anomenat així pel seu inventor, Edwin H. Colpitts), dins de les 
múltiples arquitectures de generadors de freqüència d’alta qualitat, és una de les més 
utilitzades per obtindre freqüències compreses entre 1 MHz i 500 MHz. Aquest interval 
de freqüències és molt llunyà de la freqüència típica de la majoria d’amplificadors 
operacionals, per tant, normalment s’utilitza un transistor FET com a tal. Destaca pel 





(*)S’entén per “estabilitat en fase o freqüència d’un oscil·lador” el fet de no patir variacions considerables 
en el senyal de sortida d’aquestes magnituds al llarg del temps, que poden ser ocasionades per canvis de 
temperatura, tensió d’entrada, humitat o l’envelliment dels components, entre d’altres. Es tracta d’una 
mesura d’elevat interès, i té molt a veure amb el factor de qualitat Q. Com més elevat sigui Q, més estable 
serà el senyal de sortida de l’oscil·lador. 
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En la figura 3.9 es pot observar un exemple d’oscil·lador de Colpitts, amb la 
configuració en base comú (a) i en col·lector comú (b), que són les més utilitzades: 
 
Figura 3.9: Esquema d’un oscil·lador Colpitts en a) base comú  i b) col·lector comú [25] 












=  i L=L1. 
Tal com es pot observar, amb un amplificador i un circuit tanc LC, es pot retroalimentar 
en freqüència un senyal amb l’amplitud i la fase adequades per mantindre les 
oscil·lacions. L’anàlisi i el disseny d’oscil·ladors d’alta freqüència és complicat, ja que 
les capacitats paràsites i les inductàncies dels terminals de connexió són molt importants 
al determinar la freqüència d’oscil·lació, la fracció de retroalimentació, potència de 
sortida i altres característiques pròpies del corrent altern. És per això que, normalment, 
s’utilitzen aproximacions per a un disseny inicial i s’ajusta la construcció de 
l’oscil·lador tant com sigui necessari per obtindre el comportament desitjat. Més 
endavant, en el capítol 4, es pot trobar un exemple de disseny d’un oscil·lador Colpitts 
en col·lector comú, on es pot comprendre amb major detall el comportament d’aquest 
circuit. 
Altres arquitectures d’oscil·lador LC típicament utilitzades són l’oscil·lador de pont de 
Wien (més utilitzat per a freqüències inferiors a 500kHz), l’oscil·lador de Harley (dual a 
l’oscil·lador de Colpitts, és a dir, amb dues bobines i un condensador) ó l’oscil·lador 
d’Armstrong (que utilitza un transformador per retroalimentar el senyal).   
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Cal destacar que l’oscil·lador de Colpitts, en comparació amb l’oscil·lador de Harley, és 
més adequat a altes freqüències, ja que en aquestes condicions, les bobines d’un 
oscil·lador Harley haurien de ser molt petites. 
Existeix gran nombre de documents i estudis amb informació d’oscil·ladors. Alguns 
exemplars interessants són [17], [18], [19], [20] i [26]. 
Tornant a l’arquitectura del receptor superregeneratiu de la figura 3.1, l’oscil·lador 
superregeneratiu es pot modelar com una xarxa selectiva en freqüència i un 
amplificador de guany variable com a llaç de retroalimentació. Aquest guany està 
controlat pel senyal emès per l’oscil·lador de quench, fent passar contínuament al 
sistema d’estable a inestable. Així doncs, el senyal generat per l’oscil·lador 
superregeneratiu està composat per una sèrie de polsos de RF separats Tq (període del 
senyal de quench), i el creixement periòdic de les oscil·lacions estarà determinat pel 
senyal d’entrada v(t) (veure figura 3.1). 
La funció principal de l’amplificador de baix soroll (LNA) és aïllar elèctricament 
l’antena de l’oscil·lador i assegurar bona adaptació entre aquests dos elements. En 
resum, la seva presència millora les característiques del receptor en termes de soroll i 
sensibilitat, a més d’evitar la propagació de possibles interferències externes. 
Existeixen dos modes d’operació: el mode lineal i el mode logarítmic. A continuació 
s’entendrà el perquè d’aquesta nomenclatura:  
En el mode lineal, les oscil·lacions el trunquen abans d’arribar a l’amplitud d’equilibri i 
l’amplitud de pic d’aquestes oscil·lacions és proporcional (lineal) a l’amplitud del 
senyal d’entrada v(t). En el mode logarítmic, es deixa que l’amplitud de les  
oscil·lacions assoleixi l’equilibri (o saturació), el valor del qual és determinat per la no-
linealitat de l’amplificador de retroalimentació. En aquest mode d’operació, l’amplitud 
dels polsos de RF es manté constat, però l’àrea incremental sota l’envoltant és 
proporcional al logaritme de l’amplitud de v(t) (veure figura 3.10). 
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Figura 3.10: Pols característic de sortida VE d’un receptor superregeneratiu AM  treballant en mode 
logarítmic per a diversos valors de la tensió d’entrada V [7] 
En ambdós modes d’operació, es pot recuperar el senyal modulat d’entrada promitjant 
l’envoltant dels polsos de RF. Així, el detector d’envoltant obté l’envoltant del senyal 
de RF i el filtre passa-baixes elimina els components de quench, deixant passar els 
components de la modulació. 
Es pot pensar en diverses variants del diagrama de blocs presentat, igualment vàlides. 
Alguns receptors superregeneratius (coneguts com receptors d’auto-quenching) generen 
el senyal de quench directament de l’oscil·lador en sí. D’aquesta manera s’elimina la 
necessitat d’un oscil·lador addicional, però limita el control d’operació de l’oscil·lador. 
A continuació es defineix l’equació diferencial característica d’un receptor 
superregeneratiu treballant en mode lineal i se’n presenten els resultats. Els càlculs en 
mode logarítmic són més complicats i s’ha decidit no incloure’ls en aquest text, ja que 
el seu anàlisi no és l’objectiu del projecte. Es poden consultar al document [7]. 
 
3.2. Equació diferencial  característica d’un oscil·lador 
superregeneratiu: 
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Figura 3.11: Esquema del receptor superregeneratiu AM i principals senyals del sistema a) senyal 
d’entrada; b) factor d’esmorteïment; c) senyal de sortida; en funció del temps 
Tal com s’ha modelat l’oscil·lador superregeneratiu, l’amplificador retroalimentat té un 
guany variable Ka(t) controlat per un senyal de quench de freqüència fq, que fa que el 
sistema passi alternativament d’estable a inestable. Sense pèrdua de generalitat, 
s’assumeix que la xarxa selectiva té dos pols dominants, oferint una resposta 
passabanda centrada a ω0 = 2pif0, caracteritzada per la següent funció de transferència 



















00000 tvKtvtvtv s&&&& ωξωωξ =++  
 
on 0ξ  és el factor d’esmorteïment i K0 és l’amplificació màxima. El llaç estableix la 
relació vs(t)=v(t)+Ka(t)v0(t), cosa que ens permet formular: 




0000 tvKtvtvttv &&&& ωξωωξ =++  
 
on )(tξ és el factor d’esmorteïment instantani: ))(1()( 00 tKKt a−= ξξ . 
L’equació anterior és lineal i variant en temps. Si tant l’amplificador com el filtre no són 
inversors, el factor d’esmorteïment instantani pot arribar a valer zero. Per a que el 
sistema oscil·li, si un element és inversor l’altre també ho ha de ser. D’ara en endavant 
suposarem que tant K0 com Ka són positius sempre. 
 
Identificant els coeficients de l’equació diferencial, podem obtindre l’equivalent entre 
els paràmetres del diagrama de blocs i els d’un circuit concret. En la figura 3.12 es pot 
observar l’equivalència amb circuits RLC en paral·lel i en sèrie: 
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Figura 3.12: Equivalència entre Diagrama de Blocs i Circuits RLC paral·lel i sèrie 
 
L’oscil·lador de quench genera un factor d’esmorteïment instantani periòdic, composat 
per cicles de quench successius. Un nou cicle de quench comença quan la funció 
)(tξ passa a ser positiva (t=ta), i s’extingeix qualsevol oscil·lació present a l’oscil·lador 
(veure figura 3.11). Quan la funció )(tξ passa a ser negativa (t=0), l’oscil·lació creix a 
partir del senyal d’entrada v(t) i assoleix l’amplitud màxima quan torna a ser positiva 
(t=tb). L’anàlisi matemàtic desenvolupat en la referència [7] de la bibliografia i els 
resultats que es mostren a continuació demostren que el receptor és especialment 
sensible a v(t) en l’instant t=0. 
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A mode de comentari, cal dir que, a la pràctica, s’ajusta Ka(t) per tal d’obtenir el 
)(tξ desitjat, dit d’una altra manera, )(tξ és un paràmetre més descriptiu que no pas 
Ka(t). També cal esmentar que té una certa component contínua positiva: 
 
)()( tt acdc ξξξ +=  
 
La forma d’aquest senyal també és important alhora d’obtenir resultats. Segons com 
sigui, treballarem en mode lineal o logarítmic. 
 
 
3.2.1. Solució de l’equació diferencial en mode lineal: 
 
Per trobar la solució de l’equació anterior, s’ha de separar la solució general de en la 
suma de la solució homogènia mes una solució particular: 
 
)()()(0 tvtvtv opoh +=  
on )(tvoh és la resposta lliure (o natural), que és present inclús sense la presència de cap 
excitació i )(tvop representa la resposta forçada generada per l’excitació. 
 
A continuació es defineixen els paràmetres que cal conèixer per interpretar 
coherentment els resultats de l’equació diferencial genèrica. Es pot trobar un anàlisi 
complet de la resolució de l’equació en el document [7] de la bibliografia. 
 




















Aquests dos paràmetres mostren una dependència exponencial de la funció 
d’esmorteïment ζ(t). Observar el seu aspecte quan s’aplica a l’entrada un pols de 
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radiofreqüència (veure figura 3.13), ens ajudarà a entendre els resultats, que es 
presenten en la taula 3.1. 
 
 
Figura 3.13: a) Factor d’esmorteïment instantani de l’SRO, b) corba de sensibilitat s(t) i envoltant del 
pols normalitzat de sortida p(t), i c) envoltant normalitzada del senyal d’entrada pc(t). Fora de l’interval 
definit per tsa i tsb, la sensibilitat del receptor a senyals d’entrada és negligible 
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Taula 3.1: Resum dels paràmetres i funcions que caracteritzen el receptor superregeneratiu 
 
a) Guany de retroalimentació: 
 
El factor K0 és el guany que aporta la xarxa selectiva a la freqüència de ressonància. 
Representa el guany en llaç obert de l’oscil·lador SR. 
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b) Corba de Selectivitat: 
 
s(t) és una funció normalitzada que decreix cap a zero a mesura que el temps 
s’allunya de t=0, instant on pren el valor màxim igual a la unitat. L’extinció de la 
corba de sensibilitat és ràpida, degut a la dependència exponencial amb t. La forma 
d’s(t) ve determinada bàsicament pel pas per zero de ζ(t). Una transició ràpida 
generarà una corba estreta, mentre que si la transició és lenta, la corba serà més 
ample. 
 
Tant el guany regeneratiu com la resposta freqüencial depenen del producte 
pc(t)·s(t). En aquest context, la corba de sensibilitat actua com una funció que 
controla el pes que tindrà l’envoltant del pols d’entrada pc(t); els valors de pc(t) 
propers a t=0 es tindran en compte, mentre que aquells propers a ta i tb seran 
irrellevants. L’instant t=0 és considerat l’instant de màxima sensibilitat. 
 
c) Guany Regeneratiu: 
 
Kr és el guany regeneratiu. Té en compte la contribució de porcions diferencials de 
l’envoltant del senyal d’entrada, cadascuna sospesada per la corba de sensibilitat. Si 
pc(t) o s(t) són estrets, el guany regeneratiu serà petit; si ambdós polsos són amples, 
aquest serà elevat. 
 
d) Guany Superregeneratiu: 
 
El guany superregeneratiu Ks està associat al creixement exponencial de l’oscil·lació 
i és el més significatiu dels factors d’amplificació. Ve determinat per l’àrea que 
defineix la part negativa de la funció d’esmorteïment i l’eix temporal. 
 
e) Resposta freqüencial: 
 
És la transformada de Fourier normalitzada de pc(t)s(t). Si tant pc(t) com s(t) són 
amples, l’ample de banda de la corba de selectivitat del receptor serà estreta; si pc(t) 
o s(t) és estreta, l’ample de banda serà elevat. 
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f) Envoltant de l’oscil·lació normalitzada: 
 
L’envoltant de l’oscil·lació normalitzada p(t) és determinada bàsicament per 
l’evolució del factor d’esmorteïment prop de t=tb. Se’n poden treure les mateixes 
conclusions que hem tret per s(t) en l’entorn de tb en ves de t=0. 
 
Finalment, observant el senyal de sortida del receptor podem extreure les següents 
conclusions: 
))(cos()(|)(|)( 00 ωφωω HttpHVKtv ∠++=  
 
1) La resposta és proporcional a l’amplitud del senyal d’entrada, V. Per tant, el 
receptor pot funcionar amb senyals modulades en amplitud. 
2) La resposta és generada només pel senyal present en l’interval (ta, tb). 
3) L’expressió és vàlida només després del període de sensibilitat (t>tb). 
4) La fase del senyal d’entrada és present a la sortida, per tant, si es coneix la fase 
de la resposta freqüencial, es pot recuperar perfectament, cosa que demostra que 
el receptor és capaç de demodular senyals FM. Succeeix el mateix amb la 
freqüència. 
 
A la bibliografia es poden trobar diverses referències d’estudis i dissenys de receptors 
superregeneratius: [5], [6], [7], [8], [9], [10],[11], [12], [13] i [34]. 
 
En el següent apartat es presenta el diagrama de blocs d’un receptor superregeneratiu 
per a modulacions de fase i freqüència genèric. 
 
 
3.3. Diagrama de blocs genèric d’un receptor superregeneratiu 
per a portadores modulades en fase i freqüència: 
 
Com ja s’ha vist, un receptor superregeneratiu es pot definir com un oscil·lador on 
l’energia emmagatzemada en els elements ressonants es reseteja periòdicament. Utilitza 
el senyal de radiofreqüència com a condició inicial i la ràfega resultant s’aplica a un 
detector d’envoltant i un filtre passa-baixes. D’aquesta manera, es perd la informació de 
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fase i freqüència i per tant, l’ús de l’anterior arquitectura queda restringit a modulacions 
AM. 
 
L’arquitectura que es presenta a continuació és una modificació de l’anterior (continua 
basant-se en el principi de superregeneració), de tal manera que, senyals modulats en 
fase i freqüència, puguin ser demodulats. 
 
Des del punt de vista de l’element ressonant que es fa servir, hi ha moltes maneres 
d’implementar un receptor superregeneratiu. Doncs bé, suposem que es disposa d’un 
element retardador, com és el cas d’una línia de transmissió, i que s’incorpora en el llaç 
d’un amplificador ideal, tal com mostra la figura 3.14. 
 
 
Figura 3.14: Oscil·lador basat en un element retardador 
 
La línia de transmissió té un retard T, l’amplificador un guany G i es consideren dues 













Aquesta funció de transferència té els següents pols: 





)12()ln( +±=  k = 0,1,2,... (1) 





)ln( ±=   k= 0,1,2,...  (2) 
Quan G<1, si s’excita el sistema amb una ona sinusoïdal, a la sortida es tindrà la 
mateixa ona multiplicada per un cert guany i amb un desfasament predictible que depèn 
de T. Si G>1 i s’excita el sistema amb la mateixa ona, la sortida serà una ona, 
l’amplitud de la qual creixerà exponencialment i mantindrà la coherència en fase amb el 
senyal d’entrada x(t). 
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3.3.1. Principi de funcionament d’un receptor superregeneratiu 
per a portadores modulades en fase i freqüència:  
 
A la figura 3.15 es pot veure com s’ha modificat l’oscil·lador anterior per obtindre un 
receptor superregeneratiu per a modulacions de fase: 
 
 
Figura 3.15: Diagrama de blocs d’un receptor superregeneratiu per a modulacions de fase 
 
Suposem que, al llaç de l’oscil·lador de la figura 3.14 s’hi afegeix un multiplicador, que 
s’encarrega de multiplicar la sortida de l’amplificador per p(t), una seqüència periòdica 
que pren els valors -1, 1 i 0. El període de p(t) és múltiple del retard de la línea de 
transmissió T, i molt més llarg.  Així, el sistema es converteix en lineal variant amb el 
temps. 
 
Mentre la seqüència pren un dels valors (durant un temps molt major que T), podem 
pensar en el sistema com si fos linealment invariant amb el temps amb tres estats 
gairebé estacionaris. La sortida estarà governada per la posició dels pols, governada al 
seu temps per l’estat de la seqüència de control i per les condicions inicials resultants 
dels punts de transició. 
 
Es defineixen els intervals de temps com Ts = Tr+Ta+Ti = R*T, i els tres estats del 
senyal de control com: 
 
1) RESET: El valor de p(t) és 0, dura Tr segons i, durant aquest temps la funció 
de transferència és simplement un retard i un guany. Durant aquest estat, es 
reseteja el sistema a la condició inicial. 
 
2) AMPLIFICACIÓ: El valor de p(t) és -1, dura Ta segons i la funció de 
transferència té els pols situats a (1). Durant aquest període de temps el 
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sistema es comporta com un oscil·lador on la sortida creix exponencialment 
en fase amb l’entrada x(t), sempre que G>1. 
 
 
3) INTEGRACIÓ: El valor de p(t) és 1, dura Ti segons i la funció de 
transferència té els pols a (2). Durant aquest estat, el sistema allibera 
l’energia emmagatzemada a l’element retardador com a suma dels seus 
autovectors, un dels quals i el que interessa és un senyal en contínua. 
 
Vegem amb major profunditat l’efecte que es produeix al canviar de polaritat el senyal 
de control de -1 a 1. La figura 3.16a mostra el funcionament del sistema durant un únic 
cicle del senyal de control, on la traçada contínua és la sortida de l’oscil·lador i la 
traçada discontínua és la seqüència de control. Quan p(t) val -1, la retroalimentació és 
negativa i els pols del sistema se situen a pi/T i els seus múltiples. Si apliquem a l’antena 
un petit senyal d’aquesta freqüència, l’oscil·lador reaccionarà amb un creixement 
exponencial de l’ona sinusoïdal. Durant aquest període, la línia de transmissió 
emmagatzema la meitat de l’ona sinusoïdal i l’oscil·lador es manté oscil·lant,  ja que el 
multiplicador gira l’ona, generant-ne mitja cada cop, positiva i negativa (figura 3.17a). 
Suposem que, quan p(t) canvia de -1 a 1, la fase del senyal de sortida (o del senyal 
d’entrada, degut a la coherència de fase) és α. 
  
Figura 3.16:Senyal de sortida durant un cicle  Figura 3.17:Resposta de l’oscil·lador a) abans  i b) 
de p(t)  després del canvi de polaritat en p(t) 
 
Ara, el multiplicador no inverteix el signe del senyal i la meitat de l’ona sinusoïdal 
emmagatzemada a la línia de transmissió es mantindrà oscil·lant en el llaç de 
retroalimentació (Figura 3.17b). Aquest senyal tindrà una component contínua que 
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dependrà d’α, tal com es pot veure en la figura 3.16b, que mostra un zoom de la figura 
3.16a en el moment del canvi de p(t) de -1 a 1. 
 
El component continu inicial en l’instant de canvi de polaritat es pot calcular con el 



























DC −=−= ∫∫  
Així doncs, aquest sistema té aquestes dues propietats: 
 
1) Pot amplificar un senyal sinusoïdal de baixa amplitud, tal com ho fa un receptor 
superregeneratiu. 
2) Genera un nivell de contínua proporcional a la diferència de fase entre el senyal 
d’entrada i el senyal de referència p(t). 
 
Si s’afegeix un filtre passa-baixes a la sortida de l’oscil·lador s’obtindrà un senyal de 
sortida que combinarà informació de l’amplitud del senyal d’entrada A i de la fase. 
 
Per a més informació sobre aquesta arquitectura, es poden consultar els documents [5] i 




















Disseny d’un receptor superregeneratiu per 





Abans de presentar l’arquitectura de la qual es fa referència als objectius, s’han estudiat 
una sèrie de circuits i conceptes que cal analitzar amb antelació. En primer lloc, es 
presenta la simulació d’un oscil·lador de Colpitts (s’ha provat al laboratori), seguit pel 
procés d’implementació de la nostra arquitectura. En aquest procés, s’inclouen les 
diverses possibilitats, problemes i solucions que s’han anat trobant durant la fase de 
disseny. Es tracta del punt a destacar, ja que s’hi descriuen els conceptes i passos que 
s’han seguit per arribar a complir amb els objectius. 
 
 
4.1. Oscil·lador de Colpitts: 
 
L’oscil·lador simulat [38] serà un oscil·lador de Colpitts en configuració de col·lector 
comú (el terminal col·lector és comú al port d’entrada i al port de sortida), i el seu 
diagrama es mostra a continuació: 
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Figura 4.1: Diagrama circuital de l’oscil·lador de Colpitts proposat 
 
Per començar, es presenta una senzilla explicació del funcionament d’aquest circuit: 
 
La reactància de les capacitats de retroalimentació (C1 i C2) ha de ser més petita que la 
de la resta d’elements de la xarxa. A més a més, cal col·locar un parell d’elements que 
asseguri que, a certa freqüència, la retroalimentació positiva o oscil·lació creixent es 
mantingui. Aquesta funció la pot desenvolupar perfectament el circuit de tanc LC 
(assegura que, a la freqüència de ressonància, la impedància d’entrada sigui molt 
elevada i a qualsevol altra freqüència, suficientment petita com perquè les oscil·lacions 
s’extingeixin). 
 
El primer pas per construir l’oscil·lador és realitzar una bona polarització del transistor, 
per tal d’assegurar que el nostre senyal no patirà distorsió. 
 
Es proposa un corrent de col·lector Ic=10mA i una tensió de resistència de col·lector de 







Donada una tensió de resistència d’emissor de 5V: 
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Ω=Ω−Ω= KKR 2.3)8.26(1  
Finalment, aproximant a valors comercials, resulta: 
 
RE = 470 Ω 
RC = 180 Ω 
R1 = 2.7 KΩ 
R2 = 3.3 KΩ 
A la figura 4.2 es mostren els valors de tensió i corrents presents en el circuit de 
polarització: 
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Figura 4.2: Oscil·lador de Colpitts polaritzat 
 
Es pot observar un valor de corrent IC molt proper al proposat (9.77mA vs. 10 mA). 
Aquesta petita diferència es pot associar al fet de treballar amb valors de resistències 
existents al mercat. 
 
Ara que ja s’han obtingut els valors de polarització es procedeix a proposar i/o calcular 
els valors apropiats per tenir un oscil·lador Colpitts a 105MHz, considerant que, a la 
freqüència de ressonància, entren en joc totes les capacitàncies del circuit. 
 
Es proposa una reactància de C1 igual a 100Ω. C2 també haurà de tenir un valor 









Aquests valors provisionals s’aniran modificant per obtindre el valor de freqüència i 
qualitat de senyal desitjats (són aproximats). 
 
Es proposa també una capacitat del circuit de tanc amb la mateixa reactància (100Ω). La 
inductància de la bobina que completa el circuit de tanc haurà de ser també 100Ω: 
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El condensador d’acoblament entre la base del transistor i el circuit de tanc es tria d’un 
valor més o menys gran, de tal forma que, al veure’l en sèrie amb els condensadors C1 i 
C2, domini el valor d’aquests últims. Es tria un valor 5 o 10 vegades major que els 
condensadors de retroalimentació (150pF). 
 
Una altra dada a considerar és que existeix una capacitància del transistor entre base i 
emissor, d’un valor aproximat de 6 a 8pF en aquest transistor. Per tant, aquest valor 
l’haurem de restar a C2.  
 




Figura 4.3: Primera versió de l’oscil·lador de Colpitts 
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Es pot observar que ha calgut afegir una condició inicial a la base VB(0)=1V perquè el 
circuit comenci a oscil·lar. En les figures següents es pot apreciar la tensió de sortida del 
circuit de Colpitts: 
 
 
Figura 4.4: Simulació de la tensió de sortida del circuit de Colpitts 
 
Figura 4.5: Ampliació de la figura 4.4 
 
En la figura 4.4 es pot observar que el circuit comença a oscil·lar al cap d’uns 3µs, i en 
la figura 4.5 s’observa una oscil·lació una mica més neta (acceptable en amplitud i 
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forma), però a una freqüència sensiblement inferior a l’esperada (75MHz vs. 105MHz), 
degut a capacitats paràsites (entre d’altres problemes) com es veurà una mica més 
endavant, quan s’intenti reduir aquesta diferència de freqüència respecte l’esperada. 
 
 
Figura 4.6: Transformada de Fourier del senyal de sortida 
 
En la figura 4.6 es pot apreciar més fàcilment que la freqüència de ressonància del 
circuit no és la que s’esperava. 
 
A continuació s’analitza quines capacitats tenen un efecte més destacat sobre aquesta 
variació en f0. 
 
El procediment a seguir és el següent: 
1) Es tria un dels condensadors del circuit i se li assigna un valor variable 
(Paràmetre Cvar) (veure figura 4.7). 
2) Es simula el circuit amb l’opció “Parametric” activada (veure figura 4.8). 
3) S’observa el valor que més s’aproxima a les especificacions, tenint en compte 
que el valor del guany a f0 no ha de disminuir excessivament. 
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Figura 4.7: Circuit a simular amb condensador d’acoblament variable 
 
 
Figura 4.8: Selecció de paràmetres 
 
A la figura 4.8 podem veure que es pretén simular el circuit amb un valor variable del 
condensador d’acoblament C3. Aquest valor anirà des de 10pF fins a 50pF, en passos de 
10pF en 10pF. Per tant, s’obtindran cinc gràfiques que es mostren a continuació: 
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Figura 4.9 : Transformada de Fourier de la tensió de sortida de l’oscil·lador, amb condensador 
d’acoblament variable 
 
Es pot observar que, com més petit sigui el valor de C3, més s’aproxima a la freqüència 
desitjada, però no es pot disminuir aquest valor indefinidament: si C3<10pF, el circuit 
deixa d’oscil·lar. Per tant, es tria C3=15pF. A la figura 4.10, s’observa que la freqüència 
de ressonància ha augmentat a f0=83.3MHz. Cal notar també que el guany a la 




Figura 4.10: Transformada de Fourier de la tensió de sortida per a C3=15 pF 
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Si es repeteix el procediment per als condensadors d’emissor i d’emissor-base, 
respectivament s’obté que, els valors que més s’ajusten a les especificacions sense 
perdre qualitat de senyal, són els següents: 
 
C1 = 6pF 
C2 = 11pF 
Finalment, s’acaba d’ajustar el valor de la bobina del circuit de tanc per obtindre la 
freqüència desitjada. Fent una simulació entre 100nH i 110nH amb passos de 2nH en 
2nH, s’obté la següent gràfica: 
 
 
Figura 4.11: Transformada de Fourier de la tensió de sortida de l’oscil·lador amb valor de la bobina del 
circuit de tanc variable 
 
És clar que el valor de la bobina que més s’ajusta a les especificacions és 106nH. 
 
Arribat aquest punt, només falta presentar el circuit resultant amb les respectives 
simulacions (veure figures 4.12, 4.13, 4.14 i 4.15). 
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Figura 4.12 : Esquema final de l’oscil·lador de Colpitts 
 
 
Figura 4.13 : Tensió de sortida de l’oscil·lador de Colpitts 
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Figura 4.14 : Ampliació de la figura 4.13 
 
 
Figura 4.15 : Transformada de Fourier de la tensió de sortida de l’oscil·lador de Colpitts 
 
A la figura 4.14 es pot observar que s’ha obtingut una forma d’ona molt neta, sense 
distorsió, amb una amplitud més que adequada (no ha disminuït gaire respecte la 
obtinguda abans de modificar els valors de condensadors i bobina). 
 
A la figura 4.15 es veu ràpidament que s’ha obtingut una freqüència molt propera a 
l’esperada. 
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Amb aquestes conclusions, finalitza el disseny de l’oscil·lador de Colpitts i s’han pogut 
apreciar els efectes paràsits i d’acoblament dels condensadors i bobines en circuits de 
retroalimentats. Per a més informació sobre oscil.ladors, es poden consultar dels 
documents [1], [17], [18], [19], [20], [25], [26] i [31]. 
 
Cal destacar que l’oscil·lador de Colpitts s’ha provat al laboratori com a estudi 
preliminar. Ha servit com a plataforma per a l’experimentació amb oscil·ladors i com a 
receptor superregeneratiu. S’ha considerat important introduir aquest disseny, ja que 
s’ha estudiat detalladament en la fase inicial de documentació i és utilitzat en gran 
nombre d’aplicacions. 
 
En el disseny del receptor superregeneratiu per a modulacions de fase no s’ha utilitzat, 
s’ha fet servir un model d’oscil·lador RLC amb amplificador operacional per generar 
una resistència negativa i transistors per tal de modificar els pols de la funció de 
transferència, tal com es veurà en el proper apartat. Si s’ha descartat és perquè el 
transistor amb dos condensadors es comporta com a resistència negativa només amb 
senyals d’RF i, si es desconnecta l’inductor, el senyal deixa de ser oscil·lant i es perd la 
resistència negativa. Aquest fet no interessa, ja que, tal com es veurà, per generar un 
dels tres estats necessaris (saturació) cal que la resistència negativa estigui connectada i 
la sortida no sigui oscil·lant simultàniament. 
 
 
4.2. Implementació d’un receptor superregeneratiu per a 
portadores modulades de fase: 
 
4.2.1. Idea Inicial: 
 
Partint de la idea descrita en l’apartat 3.3.1 (referència [5]), on es presenta una solució 
amb tres estats (reset, amplificació i integració) es va pensar en una primera idea: en 
l’instant de canvi d’estat d’amplificació a integració, la component contínua és 
proporcional a la desviació de fase α, és a dir, recuperant la component contínua en 
aquest instant i tractant-la de manera concreta, es pot recuperar la informació de fase, 
que és el que ens interessa. Calia un circuit ressonant a la freqüència d’entrada (estat 
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d’amplificació) que passés a ser passa-baixes per recuperar la component contínua en un 
segon estat d’integració, tal com es mostra en la figura 4.16: 
 
  Estat 1      Estat 2 
 
Figura 4.16: Diagrama de Bode del circuit desitjat en els estats a) d’amplificació i b) integració 
 




Figura 4.17: Primera arquitectura simulada 
 
Es tracta d’un simple circuit RLC ressonant (guany major que 1 a la freqüència de 
ressonància) que passa a ser un filtre passa-baixes de primer ordre en un segon estat 
(l’inductor passa d’estar en paral·lel a estar en sèrie amb la resistència). El llaç de 
retroalimentació és tal que, el senyal de sortida es suma en fase amb l’entrada en el 
primer estat (oscil·lació creixent) i en contrafase en el segon estat (extinció), per tal de 
truncar la oscil·lació que es genera en el primer estat. D’aquesta manera, s’aconsegueix 
en el segon estat una exponencial decreixent, la duració i signe de la qual porta 
informació de la fase en l’instant de canvi d’estat. 
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Després de donar-hi voltes i provar diverses variacions d’aquesta idea, es va desestimar 
pels següents motius: 
 
- Hi ha massa switchos. A més, es necessita una periodicitat que complicaria 
excessivament l’arquitectura, i un dels requisits és que sigui simple. 
 
- No es té el control de fase i freqüència que requereix un receptor PM. 
 
- Falta un tercer estat, on el nivell de continua sigui resetejat per tal d’evitar que 
un cicle de quench mantingui informació de l’anterior, és a dir, cal que els cicles 
siguin independents entre ells, o la correlació d’un període amb l’anterior sigui 
nul·la.  
 
Tot i descartar aquesta idea, va servir com a punt de partida i per començar a identificar 
les principals dificultats que anirien sorgint durant del procés d’implementació. 
 
 
4.2.2. Segona Idea: 
 
Després de desestimar aquesta primera aproximació, es va partir altre cop des del 
principi, pensant una solució diferent respecte el senyal de sortida: un circuit amb tres 
estats sota el principi e la superregeneració: 
 
- Estat 1: AMPLIFICACIÓ: Oscil·lació creixent a la freqüència de ressonància 
de l’SRO (pols complexes amb la part real positiva). A més a més, cal que actuï 
com a filtre passa-banda, és a dir, desestimi les freqüències d’entrada llunyanes a 
la pròpia de l’SRO. 
 
- Estat 2: SATURACIÓ: Cal fer el circuit més inestable (pols reals) de manera 
que el senyal passi a saturació positiva o negativa segons el signe de l’oscil·lació 
en l’instant de canvi d’estat d’amplificació a saturació. A més, cal truncar 
l’oscil·lació abans de que arribi a saturar-se ja que, sinó, la fase pateix variacions 
respecte la del senyal de RF o senyal d’entrada. En altres paraules, l’estat 
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d’amplificació ha de durar lo suficient perquè el senyal de sortida assoleixi un 
nivell acceptable però no s’ha de deixar que arribi a tenir un comportament no 
lineal. 
 




Figura 4.18: Període de quench del senyal de sortida desitjat, amb els tres estats presents 
 
A partir d’aquests requisits, es pensa en un oscil·lador RLC combinat amb la idea de la 
resistència negativa i superregeneració per tal de generar els dos estats actius: amb la 
connexió i desconnexió de la resistència positiva Rp i la bobina L s’aconseguirà portar 
al circuit d’un estat a l’altre. 
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Figura 4.19: Oscil·lador RLC de partida 
 
Per generar la resistència negativa es fa servir un amplificador operacional TL081 
(datasheet a l’annex A.1), actuant com a font de tensió controlada per tensió, on el es 
voldrà una resistència equivalent Req=-R: 
 
 
Figura 4.20: Circuit per a la generació de la resistència negativa i realització amb amplificador 
operacional  
 
Analitzant el circuit de la figura 4.20a:   













Re . Per tant es necessita un guany K=2. 
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k , i per tant, 21 RR =  
D’aquesta manera s’obté una resistència negativa de valor -R. Notar que d’ara en 
endavant, el símbol –R s’utilitza per designar que la resistència és negativa. 
 
Per a més informació i solucions per generar resistències negatives es pot consultar les 
referències [14], [15], [16] i [28]. 
 
 
4.2.3. Anàlisi i obtenció dels paràmetres bàsics del circuit: 
 
A continuació es presenta un anàlisi detallat del circuit de la figura 4.19, així com el 
càlcul dels valors dels elements per tal que actuïn com es desitja: 
 
 
Figura 4.21: Transformada de Laplace del circuit de la figura 4.19 
 
En la figura 4.21 es mostra el circuit equivalent en el domini de Laplace, on 















Per tant, es té un divisor de tensió amb la següent funció de transferència H(s): 










































sH , on ζ és el 
factor d’esmorteïment i ω0 és la freqüència d’oscil·lació lliure: 
LC
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Segons el valor del factor d’esmorteïment ζ, els pols del circuit seran reals o imaginaris 
i la seva part real positiva o negativa, cosa que ens marcarà la forma de la tensió de 
sortida V0(s). En les figures següents es mostra aquesta dependència: 
 
 
Figura 4.22: Diagrama de pols de la funció de transferència d’un circuit de segon ordre segons el valor 
del factor d’esmorteïment ζ [27] 
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Figura 4.23: Diferents respostes del sistema a un pols de tensió segons la posició dels pols [29] 
 
 Figura 4.24: Diferents respostes del sistema a un pols de tensió segons el factor d’esmorteïment ζ [27] 
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a) Pols reals negatius (ζ>1): 
El circuit serà estable, sobreesmorteït i no hi haurà oscil·lació, la sortida serà una 






)////( <−  
 
b) Pols reals negatius dobles (ζ=1): 
El circuit serà estable i no hi haurà oscil·lació, la resposta serà una exponencial 






)////( =−  
 
 
c) Pols complexes amb part real negativa (0<ζ<1): 
El circuit serà estable, subesmorteït i en aquest cas la sortida serà una oscil·lació 






)////( >−>∞  
 
d) Pols imaginaris purs (ζ=0): 
El circuit serà estable, no hi haurà esmorteïment i per tant la sortida serà una oscil·lació 
mantinguda. S’ha de complir: 
∞=− )////( RRgRp  
 
e) Pols complexes amb part real positiva (-1<ζ<0): 
El circuit serà inestable, subesmorteït i en aquest cas la sortida serà una oscil·lació 






)////( −<−<∞−  
 
f) Pols reals positius dobles (ζ<-1): 
El circuit serà inestable, sobreesmorteït i per tant la sortida serà una exponencial 
creixent. S’ha de complir: 






)////( −>−  
 
Per tant, per generar estats de d’amplificació i saturació el circuit haurà de ser inestable, 
on la resistència dominant és la negativa (la més petita, al ser un circuit paral·lel). 
L’estat de reset es generarà desconnectant la bobina, tal com es veurà més endavant. 
 
Per començar a donar valors als elements cal tenir en compte que la bobina no és un 
element ideal [19], té certes pèrdues que poden afectar considerablement, a més de certa 
capacitat paràsita que modificarà el valor de la freqüència de ressonància i, per tant, del 
condensador. Es parteix del model real de bobina presentat a continuació: 
 
 
Figura 4.25: Models de bobina a) ideal b) equivalent sèrie c) equivalent paral·lel 
 
Si una bobina opera en un circuit que treballa a freqüència ω0, el factor de qualitat de la 






0ω , i pel model en paral·lel per 
l’expressió sl RQR ⋅=
2 . Si es parteix d’una bobina de 10mH, aquesta té un factor de 




valor de resistència que cal tenir en compte. 
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Per mesurar la capacitat paràsita de la bobina Cp es connecta a una font de tensió i 






































Tornant al circuit de la figura 4.19 per generar la resistència negativa, s’ha pres una 
freqüència de ressonància de 100kHz per un motiu clar: l’amplificador operacional té un 
ample de banda limitat, de fet s’ha de complir que el producte del guany K per l’ample 
de banda B ha de ser inferior a 1MHz. Per tal que aquest detall no afecti al disseny, s’ha 
pres un marge ampli, una freqüència de f0=100kHz. 
 
Per altra banda, l’amplificador també té el corrent de sortida limitat a I0=10mA. Com 







,on s’ha considerat que el corrent que circula per les resistències R2 i R1 és molt inferior 
al que circula per R. 
 
Falta calcular el valor de les resistències. Pel que fa la resistència Rg, cal que sigui 
major que Rp i –R, però tampoc molt elevada, sinó el corrent que hi circula Ig serà petit, 
i no interessa. Es pren Rg=150kΩ. 
 
Tal com es veurà en l’apartat 4.2.3, els estats es generaran de la següent manera: 
 
 -R Rp L 
Reset ON ON OFF 
Amplificació ON OFF ON 
Saturació ON OFF OFF 
Taula 4.1: Situació dels elements del circuit en cadascun dels tres estats 
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Per tant, segons s’ha calculat prèviament i considerant la bobina no ideal, s’haurà de 
complir: 









)////(   
 
 - Reset (ζ>0):   0)//////( <− RpRRRg l  
En l’estat d’amplificació, la resistència positiva Rp està desconnectada, per això no es 
considera. L’estat de saturació serà el mateix que el d’amplificació amb la bobina 
desconnectada, així deixarà d’oscil·lar i tendirà a saturació. L’estat de reset és el mateix 
que el de saturació però amb la resistència Rp connectada. La part real dels pols ha de 
ser negativa perquè sigui estable i no hi haurà oscil·lació perquè la bobina estarà 








 i s’obté 
Ω−<− kR 3  
De la segona condició s’obté aproximadament Rp>1Ω. 
 
Per triar aquest valor, s’han fet proves amb diverses combinacions de Rp i –R per 
obtindre una forma d’ona el més propera a l’objectiu, sempre complint les condicions 
calculades. S’acaba triant –R=-100kΩ  i Rp=10kΩ en la versió final. 
 
Així doncs, aquesta primera aproximació vàlida queda de la següent manera: 
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4.26: Diagrama del circuit de partida del disseny del receptor superregeneratiu PM 
 
Es pot comprovar que s’ha triat R1=R2=100kΩ, i que la freqüència d’oscil·lació és 
123kHz i no 100kHz com s’havia calculat. Això és degut a capacitats paràsites i als 
efectes d’acoblament dels elements i l’amplificador operacional.  
 
 
4.2.4. Primera arquitectura funcional: 
 
Per tal de generar els tres estats, es pensa en la utilització de circuits monostables 
HCF4047BE (datasheet a l’annex A.2), que generen polsos d’una determinada duració 
(es pot fixar a partir d’un condensador i una resistència) a partir d’un flanc (senyal de 
quench). Inicialment, s’utilitza un senyal de quench periòdic extern. Per tant, a la sortida 
dels monostables es tindran senyals periòdics d’ona quadrada a la mateixa freqüència 
que el senyal de quench però un cicle de treball diferent (veure figura 4.28). 
 
Els polsos generats pels monostables actuaran com a senyal de control dels transistors 
2N2222, que deixen circular corrent col·lector-emisor quan hi ha tensió positiva a la 
base (oberts) i actuen com a circuit obert entre col·lector i emissor quan la tensió de 
base és nul·la. També s’ha provat substituir els transistors per switchos CD4066BE, tal 
com es veurà en l’apartat 4.2.5. Així doncs, l’arquitectura provisional és la següent: 
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Figura 4.27: Primera arquitectura funcional implementada 
 
Les resistències i condensadors R5, R6, C2 i C3 ens fixen la durada dels polsos generats 
pels monostables (veure gràfics de l’annex A.2). 
 
Per entendre correctament el funcionament del circuit, a continuació es presenta un 
cronograma amb els principals senyals: 
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Figura 4.28: Cronograma amb els principals senyals del circuit: a) senyal de quench b) senyal de control 
de la resistència positiva R+ c) senyal de control de la bobina L d) senyal de sortida de l’SRO  
 
A partir del senyal de quench, de freqüència 100 vegades inferior al senyal de RF 
(123kHz), es genera amb el monostable de la dreta de la figura 4.27 un senyal quadrat 
que s’encarrega de la connexió i desconnexió de la resistència positiva R+: quan està 
connectada a massa, la bobina L està desconnectada i per tant, es té el període de reset a 
la sortida (la resistència R+ domina sobre la resistència negativa, la part real dels pols 
del circuit és negativa i, per tant, el circuit estable).  
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Quan el senyal de control de R+ (sortida del monostable de la dreta de la figura 4.27) 
passa a estat negatiu, genera un flanc descendent que actua sobre el monostable de 
l’esquerra, que controla la bobina L, generant, aquest últim, un pols de la mateixa 
durada que l’anterior (R5=R6 i C2=C3). Cal notar que, el monostable de la dreta està 
configurat de manera que sigui sensible a flancs descendents, mentre que el de 
l’esquerra, a flancs ascendents, (veure les configuracions a l’annex A.2). En aquest estat 
es té la bobina connectada a massa i R+ desconnectada. Això fa que, a la sortida, 
aparegui una oscil·lació creixent a la freqüència de ressonància de l’SRO (pols 
complexos amb part real positiva o circuit inestable). 
 
Un cop finalitza el pols del segon monostable, el desconnecta la bobina i els pols del 
circuit passen a ser reals positius, fent que la sortida creixi cap a saturació positiva o 
negativa segons el signe de la oscil·lació en aquest mateix instant. 
 
Finalment, el cicle es tanca quan el senyal de quench torna a fer que el monostable de la 
dreta connecti a massa la resistència positiva, canviant el signe dels pols del circuit i 
fent que el senyal de sortida passi a 0V. 
 
Aixa doncs, es tindrà un cicle reset-amplificació-saturació per cada cicle de quench, i 
tants cicles per bit com períodes de quench càpiguen en mig període del senyal 
modulador. Per tant, la freqüència màxima de la moduladora ha de ser la meitat de la 
freqüència de quench. En aquest cas, es tindrà un cicle reset-amplificació-saturació per 
bit d’informació. 
 
Per altra banda, aquesta arquitectura presenta cinc problemes bàsics que cal solventar de 
manera eficient: 
 
1) S’està generant el senyal de quench mitjançant un generador extern, cosa que 
no interessa. A més a més, aquest senyal és sinusoïdal i ha de tenir uns valors 
d’amplitud i offset molt concrets perquè el circuit funcioni com s’espera. El fet 
de ser sinusoïdal, no permet tenir un control estricte de l’instant d’inici del 
període (no se sap a partir de quin nivell el monostable genera el pols). Seria 
molt millor disposar d’un senyal quadrat, però el generador del que es disposa al 
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laboratori no pot generar un senyal quadrat de les característiques que es 
necessiten (offset i amplitud). 
 
A més, existeix un compromís molt fort entre les freqüències del senyal d’RF o 
d’entrada i el senyal de quench, ja que un ha de ser exactament múltiple de 
l’altre. En cas contrari no existeix sincronisme entre ells i l’instant de canvi 
d’estat no és sempre el mateix, causant errors de decisió de símbol. 
 
Per tot això, cal buscar un dispositiu capaç de generar un senyal sense l’ús del 
generador extern. Tal com es veurà en la següent versió de l’arquitectura, aquest 
problema es solventarà amb l’ús d’un VCO-PLL (HCF4046BC). 
 
2) Tal com es pot apreciar, es necessiten fonts de continua de diversos valors per 
alimentar el circuit. A més, cal que el seu valor sigui molt estricte, amb una lleu 
variació el circuit deixa de funcionar. Dit d’una altra manera, existeix un 
compromís molt fort entre els valors de les fonts i, això, no hauria de ser així. 
Cal solucionar la diversitat de valors i la dependència del valor d’alimentació 
amb el funcionament del circuit. 
 
3) En la figura 4.29, es pot apreciar que, el valor de tensió de saturació negativa és 
bastant inferior al de saturació positiva. A més a més, el senyal en estat 
d’amplificació es veu truncat a un cert valor negatiu, modificant la forma d’ona i 
fent que es perdi la informació de fase. Això és degut bàsicament a dos motius: 
el primer, és l’alimentació asimètrica dels dispositius monostables i el segon, 
un cert nivell de continua al llarg de tot el cicle. Això fa que el senyal de 
sortida tendeixi a saturació positiva en un percentatge superior al 50% (que és 
com hauria de ser), i per tant, que el funcionament no sigui l’esperat. 
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Figura 4.29: Captura on es mostra la diferència de nivell entre saturació positiva i negativa del senyal de 
sortida de l’SRO 
Es mostrarà més endavant com s’aconsegueix solventar aquest problema. 
 
4) Es pot apreciar també que apareixen pics de tensió o glitchos en els instants de 
canvi d’estat. Aquest fenomen que es produeix normalment en transicions 
ràpides de tensió és especialment problemàtic a l’inici de l’estat d’amplificació, 
ja que fa que la oscil·lació no creixi a partir del senyal d’entrada, sinó a partir 
d’aquest petit pic de tensió i, d’aquesta manera, la oscil·lació no és síncrona amb 
el senyal d’entrada, llisquen un respecte a l’altre i es perd la informació de fase. 
 
 - 85 - 
 
Figura 4.30: Glitch indesitjat degut a la ràpida transició d’estat en el senyal de  sortida de l’SRO 
 
Es veurà més endavant que, aquest problema s’elimina amb l’ús de 
condensadors d’estabilització col·locats entre les diverses alimentacions i massa. 
 
5) El principal problema del receptor que s’ha detectat i el que porta més mals de 
cap a l’hora de dissenyar un receptor de fase és la sincronització. Si s’observa 
l’arquitectura anterior, no es disposa de cap dispositiu que actuï en conseqüència 
al produir-se qualsevol desviació de fase o freqüència del senyal d’entrada. S’ha 
de tenir en compte que, perquè la transició d’estat es produeixi en l’instant 
desitjat, cal un sincronisme perfecte entre quatre senyals: el senyal d’RF o 
d’entrada, l’SRO, el senyal modulador i el senyal de quench. Dit d’una altra 
manera, cal que la freqüència del senyal d’RF sigui exactament la pròpia de 
l’SRO; que el senyal de quench sigui múltiple exacte del senyal d’RF; i que el 
senyal modulador sigui múltiple exacte dels anteriors (cosa difícil d’aconseguir 
inclús amb la generació externa, ja que hi ha un factor de l’ordre de 1000 entre 
la freqüència del senyal modulador i de la del senyal d’RF). Cal que tots aquests 
senyals siguin generats amb el mateix rellotge, en cas contrari, la taxa d’error de 
detecció és molt elevada ja que el receptor no funciona. Tenint en compte que el 
senyal modulat i el de quench són generats per generadors diferents al laboratori, 
això és gairebé impossible d’aconseguir. Inclús utilitzant un únic generador 
(HAMEG HM8131) per generar el senyal modulat, no s’aconsegueix que la 
portadora i la moduladora siguin perfectament síncrones degut a la gran 
diferència entre freqüències. 
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4.2.5. Llaç de sincronització: 
 
Després d’intentar la sincronització entre els diferents senyals en và, s’arriba a la 
següent conclusió: el senyal de quench ha de ser generat per un dispositiu propi del 
circuit, com és el cas d’un VCO-PLL HCF4046BC, capaç d’enganxar-se i corregir la 
seva freqüència en cas de desviacions en la freqüència d’RF a partir d’un senyal de 
control. Per altra banda, per aconseguir el sincronisme entre la portadora i la 
moduladora, s’utilitzen dos generadors HAMEG HM8131 i HAMEG HM8134 [35] que 
se sincronitzen mitjançant l’entrada REF. 10MHz INPUT i la sortida REF. 10MHz 
OUTPUT, respectivament. Es tracta d’una entrada/sortida disponible als generadors que 
s’utilitzen per sincronitzar diversos aparells a partir d’un senyal de 10 MHz. Així, 
s’aconsegueix que treballin en configuració màster/slave: el senyal modulador surt del 
HM8131 (màster) i es connecta a l’entrada MOD. INPUT del HM8134 (slave). Aquest 
segon és l’encarregat de generar el senyal d’RF modulat, treballant en mode 
MODULACIÓ EXTERNA (EXTERNAL REF.). D’aquesta manera s’aconsegueix un 
senyal d’RF on la portadora i la moduladora estan perfectament sincronitzades (en un 
període de la moduladora hi cap un nombre enter de cicles de la portadora). 
 
Resolt el problema de sincronització del senyal modulat, a continuació s’estudia el 
funcionament del dispositiu HCF4046BC (datasheet a l’annex A.3) per a la generació i 
sincronització del senyal de quench. La seva arquitectura interna és la següent: 
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4.31: Arquitectura interna del dispositiu HCF4046BC (VCO-PLL) 
 
A partir del condensador C1 i la resistència R1 es fixa la freqüència natural de l’VCO 
(segons taules de l’annex A.3). La resistència R2 ens ajuda a fixar el marge dinàmic de 
l’oscil·lador (R2=∞ implica un marge dinàmic gran, i valors inferiors de R2 impliquen 
una reducció del marge dinàmic). A la sortida 4 es tindrà un senyal quadrat de tensió 
positiva VDD i negativa VSS. Aquest serà el nou senyal de quench. Per altra banda, cal un 
senyal de control de l’VCO a l’entrada 9. A continuació es detalla com el senyal de 
sortida del nostre circuit pot funcionar com a senyal de control: 
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Figura 4.32: Transició d’estat d’amplificació a saturació positiva quan a) el senyal decreix b) el senyal 
creix 
 
Si no hi ha cap desviació en freqüència, el nivell de continua d’un cicle i l’instant de 
canvi d’estat d’amplificació a saturació sempre és el mateix. Però, ¿què succeeix si la 
freqüència del senyal d’RF o senyal d’entrada creix o disminueix? (notar que, a 
l’augmentar la freqüència del senyal d’RF, l’oscil·lació del senyal de sortida s’avançarà, 
i viceversa, per tant, el canvi d’estat d’amplificació a saturació arribarà més tard). Cal 
avaluar els dos casos presents en la figura anterior: si l’instant de canvi d’estat es 
produeix quan l’oscil·lació del senyal de sortida de l’SRO decreix (figura 4.32a) o es 
produeix quan l’oscil·lació creix (figura 4.32b): 
 
1) La commutació de l’SRO es produeix durant la fase de decreixement (figura 
4.32a) de l’oscil·lació de sortida i la freqüència del senyal d’RF o d’entrada 
creix: 
 
En aquest cas, el canvi d’estat es produirà a partir d’un nivell de tensió del senyal de 
sortida inferior al de l’anterior cicle, ja que els períodes de reset i amplificació tenen 
una durada fixa. Per tant, el senyal de sortida trigarà més en arribar a saturació i el 
pols en aquest estat serà més curt. Així doncs, el nivell de contínua del cicle serà 
inferior i caldrà actuar disminuint la freqüència del senyal de quench o de l’VCO 
intern (notar que, al disminuir aquesta freqüència, l’estat de saturació durarà més, ja 
que, com s’ha dit, els períodes de reset i amplificació tenen una durada fixa i així es 
recuperarà el nivell de continua). Per tant, 
 
Si fRF ↑ => Vcontrol ↓ 
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2) La commutació de l’SRO es produeix durant la fase de decreixement (figura 
4.32a) de l’oscil·lació de sortida i la freqüència del senyal d’RF o d’entrada 
decreix: 
 
En aquest cas, el canvi d’estat es produirà a partir d’un nivell de tensió del senyal de 
sortida superior al de l’anterior cicle, ja que els períodes de reset i amplificació 
tenen una durada fixa. Per tant, el senyal de sortida arribarà abans a saturació i el 
pols en aquest estat serà més llarg. Així doncs, el nivell de contínua del cicle serà 
superior i caldrà actuar incrementant la freqüència del senyal de quench o de l’VCO 
intern. Per tant, 
 
Si fRF ↓ => Vcontrol ↑ 
 
3) La commutació de l’SRO es produeix durant la fase de creixement (figura 
4.32b) de l’oscil·lació de sortida i la freqüència del senyal d’RF o d’entrada 
creix: 
 
En aquest cas, el canvi d’estat es produirà a partir d’un nivell de tensió del senyal de 
sortida superior al de l’anterior cicle, ja que els períodes de reset i amplificació 
tenen una durada fixa. Per tant, el senyal de sortida arribarà abans a saturació i el 
pols en aquest estat serà més llarg. Així doncs, el nivell de contínua del cicle serà 
superior i caldrà actuar incrementant la freqüència del senyal de quench o de l’VCO 
intern. Per tant, 
 
Si fRF ↑ => Vcontrol ↑ 
 
4) La commutació de l’SRO es produeix durant la fase de creixement (figura 
4.32b) de l’oscil·lació de sortida i la freqüència del senyal d’RF o d’entrada 
decreix: 
 
En aquest cas, el canvi d’estat es produirà a partir d’un nivell de tensió del senyal de 
sortida inferior al de l’anterior cicle, ja que els períodes de reset i amplificació tenen 
una durada fixa. Per tant, el senyal de sortida trigarà més en arribar a saturació i el 
pols en aquest estat serà més curt. Així doncs, el nivell de contínua del cicle serà 
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inferior i caldrà actuar disminuint la freqüència del senyal de quench o de l’VCO 
intern. Per tant, 
 
Si fRF ↓ => Vcontrol ↓ 
 
Així doncs, donat que l’VCO treballa de manera que, quan la tensió de control creix la 
freqüència també creix (veure annex A.3), serà requisit indispensable que l’instant de 
canvi d’estat es produeixi quan l’oscil·lació creixi (figura 4.32b). Cal doncs un 
compromís entre la duració dels polsos generats pels monostables i la freqüència de 
l’SRO (que és la mateixa que la del senyal d’RF o d’entrada). 
 
Anàlogament, es pot demostrar que, en cas que la commutació de l’SRO es produeixi 
cap a saturació negativa (símbol -1 en la moduladora), el funcionament és el mateix, 
però el signe de la tensió de control és el contrari. Per tant, és necessari un rectificador 
d’ona completa a l’entrada del senyal de control del comparador de fase. 
 
És difícil avaluar que, aplicant a l’entrada del comparador de fase els senyals de sortida 
de l’SRO i de quench (són bastant diferents), el dispositiu ofereixi un senyal que, aplicat 
al VCO alteri el senyal de quench per recuperar la fase. El cas és que funciona. 
 




4.2.6. Esquema complet de la primera arquitectura funcional: 
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Figura 4.33: Arquitectura definitiva del receptor superregeneratiu  per a modulacions de fase 
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La figura 4.33 mostra l’arquitectura definitiva del receptor superregeneratiu per a 
modulacions de fase. En aquest punt s’explica detalladament el funcionament global del 
circuit, així com els canvis introduïts respecte la versió anterior, per tal de resoldre els 
problemes ja descrits. 
 
a) Oscil·lador superregeneratiu (SRO): 
 
 
Figura 4.34: Arquitectura de l’oscil·lador superregeneratiu 
 
Es tracta del mateix circuit descrit en la figura 4.27. Un circuit RLC paral·lel on el 
connecten i desconnecten periòdicament (controlades per les tensions V_monostable) la 
resistència R2 i la bobina L1. 
 
Els transistors 2N2222 actuen com a switchos, deixant circular corrent entre col·lector i 
emissor quan la tensió a la base és positiva. 
 
Tal com es descriu més endavant, és necessari que les tensions V_monostable siguin 
simètriques (±V). Per tal d’evitar que els transistors 2N2222 condueixin en inversa 
(quan la tensió de base és negativa), cal acondicionar aquests senyals, i convertir-los en 
simètrics. És per aquest motiu que s’utilitzen rectificadors de mitja ona (diode-
resistència) abans d’aplicar el senyal a la base dels transistors. D’aquesta manera, els 
transistors permeten la connexió a massa de la resistència R2 i la bobina L1 quan la 
tensió a la base és positiva i desconnecten aquests elements del circuit quan la tensió a 
la base és de nul·la. 
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També s’observa que s’utilitza una resistència entre la sortida dels rectificadors de mitja 
ona i la base dels transistors per reduir nivell de senyal aplicat a la base. 
 
A la figura 4.35, es mostra una captura dels senyals d’entrada (superior) i sortida 
(inferior) dels rectificadors de mitja ona: 
 
 
Figura 4.35: Senyals a a) l’entrada (V_monostable) i b) sortida (entrada dels transistors) dels 
rectificadors de mitja ona 
  
El senyal superior de la figura 4.35 és el senyal d’entrada del rectificador, simètric, 
mentre que l’inferior és el senyal rectificat, asimètric. S’observa també que el flanc 
descendent és més suau, no tant ràpid. Aquest detall, al contrari del que es pot pensar, és 
beneficiós, ja que el fet de que la transició sigui més suau evita l’aparició de glitchos o 
pics de tensió indesitjats al inici de l’oscil·lació del senyal de sortida de l’SRO. 
 
Per últim, l’amplificador operacional TL081 simula la resistència negativa, tal com s’ha 
explicat a l’apartat 4.2.2. 
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En la figura 4.36 es mostra la sortida d’aquest circuit (V_OUT) (superior) i la 
informació de fase del senyal d’entrada (V_RF_IN) (inferior): 
 
 
Figura 4.36: Senyals de a) sortida i b) moduladora o informació de fase de l’SRO 
 
Es pot apreciar que es generen 10 polsos per bit. Per tant, en aquest cas, la freqüència de 
quench és 20 vegades superior a la de la informació de fase (2 bits per senyal quadrat de 
dades). 
 
La figura 4.37 mostra un zoom d’un període de quench, on s’aprecien els tres estats: 
reset, amplificació i saturació. 
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Figura 4.37: Període de quench a la sortida de l’SRO (estats reset, amplificació i saturació) 
 
b) Generació dels senyals de control de l’SRO: 
 
 
Figura 4.38: Configuració dels dos monostables HCF4047BE del circuit 
 
Com s’ha comentat anteriorment, per generar els senyals de control de l’SRO s’utilitzen 
monostables HCF4047BE. En l’annex A.2 es pot trobar el datasheet d’aquest element, 
on es descriuen els seus diferents modes d’operació. En aquest cas, s’utilitzen els modes 
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Monostable amb flanc descendent (monostable 1, el de l’esquerra de la figura 4.38) i 
Monostable amb flanc ascendent (monostable 2, el de la dreta de la figura 4.38). 
 
Les figures 4.39 i 4.40 mostren els senyals de sortida dels monostables 2 i 1 (senyals 
superiors), respectivament i el senyal d’entrada (V_quench) (senyals inferiors). 
 
 
Figura 4.39: Senyals de a) sortida i b) entrada o senyal de quench del monostable 2 
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Figura 4.40: Senyals de a) sortida del monostable 2 i b) de quench  
 
El senyal de quench (senyal inferior de les figures anteriors) s’aplica a l’entrada TRIG+ 
del monostable 2. D’aquesta manera, aquest monostable genera un pols (sortida Q) de 
duració lleugerament superior a ¼ del període de quench (veure taules del datasheet de 
l’annex A.2), fixada pel condensador i resistència C3 i R8. Aquest senyal 
(V_monostable2) controla la connexió de la resistència R+ de l’SRO i, al mateix temps, 
aquest senyal s’aplica a l’entrada TRIG- del monostable 1, configurat en Mode 
Monostable amb flanc descendent. D’aquesta manera, aquest monostable genera, a 
partir del flanc descendent del senyal V_monostable2, un pols de la mateixa duració que 
l’anterior (V_monostable1), encarregat de la connexió de la bobina de l’SRO. 
 
La correspondència d’aquests polsos amb els estats de reset, amplificació i saturació es 
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c) Generació del senyal de quench i sincronització: 
 
 
Figura 4.41: Rectificador d’ona completa i configuració de l’oscil·lador amb PLL CD4046BC 
 
Quan s’ha descrit el problema de sincronització de l’arquitectura anterior (apartat 
4.2.3), s’ha explicat com utilitzar el senyal de sortida de l’SRO (V_OUT_SRO) com a 
senyal de sincronisme, juntament amb el dispositiu CD4046BC, però calia un 
rectificador d’ona completa abans d’aplicar el senyal al comparador de fase (SIGNAL 
IN). Doncs bé, per realitzar aquesta operació s’utilitza el dispositiu TL082 (dos 
amplificadors operacionals, veure datasheet a l’annex A.5) i dos diodes, tal com mostra 
la figura anterior. D’aquest circuit cal destacar que, la resistència R23 es connecta a 
massa perquè és la tensió a partir de la qual s’ha de rectificar el senyal: es desitja un 
circuit que ofereixi el valor absolut del senyal que s’apliqui a l’entrada. 
 
A la figura 4.42 es mostra l’entrada (V_SRO_OUT) (superior) i la sortida (V_control) 
(inferior) d’aquest circuit.  
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Figura 4.42: Senyals a) d’entrada i b) sortida (inferior) del rectificador d’ona completa 
 
Un altre punt a destacar de la figura 4.34 és l’ús dels potenciòmetres R17 i R18. Aquests 
dispositius permeten un ajust fi de la freqüència natural del senyal de sortida de l’VCO 
(V_quench) i del filtre passa-baixes utilitzat per controlar el sincronisme. D’aquesta 
manera, es pot ajustar el receptor (sempre dins un marge) si es desitja una freqüència de 
quench diferent (per a més informació, veure datasheet del CD4046BC a l’annex A.3). 
 
d) Obtenció de la informació de fase a partir del senyal de sortida de l’SRO: 
 
 
Figura 4.43: Acondicionament del senyal de sortida de l’SRO per obtindre la fase del senyal d’entrada 
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Figura 4.44: a) Senyal de sortida de l’SRO i b) senyal després del comparador (inferior) 
 
L’últim pas és acondicionar el senyal de sortida de l’SRO (senyal superior de la figura 
4.44) per obtindre la informació de fase (senyal inferior de la figura 4.44). Per 
aconseguir aquest objectiu, es pensa en filtrar passa-baixes (C6) i utilitzar un 
comparador LM358 (datasheet a l’annex A.6) per obtindre els nivells de tensió desitjats 
(LM358). Però això no és suficient, ja que en les transicions de bit, degut al filtre passa-
baixes es crea un transitori massa llarg i es perd informació de fase. La constant de 
temps τ del filtre RC ha de ser suficientment llarga com per filtrar els polsos a la 
freqüència de quench i suficientment curta com per no perdre informació de fase en les 
transicions de bit. 
 
Per resoldre aquest problema s’utilitza el rectificador de mitja ona (D3 i R12). D’aquesta 
manera, s’obté un senyal com aquest a l’entrada del comparador: 
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Figura 4.45: Senyals a) d’entrada i b) sortida del comparador 
 
Fent que el comparador LM358 generi un senyal positiu o negatiu segons si la tensió 
d’entrada és major o menor a uns 3V, respectivament, s’obté el resultat desitjat. Notar 
que, per generar aquests 3V, s’ha utilitzat un divisor de tensió (resistències R19 i R20). 
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Figura 4.46: Senyals de a) sortida del circuit V_OUT  i b) moduladora d’entrada  
 
El senyal superior mostra la sortida del circuit V_OUT, mentre que la inferior, la fase 
del senyal de RF aplicat a l’entrada V_RF_IN. Es por comprovar que són exactament 





Figura 4.47: Condensadors d’estabilització dels senyals DC d’alimentació 
 
És important destacar que s’han introduït condensadors d’estabilització a tots els punts 
d’alimentació (amb això, s’eviten els glitchos de l’arquitectura anterior, així com la 
eliminació del nivell mig de contínua), i que els diversos valors d’alimentació s’han 
unificat a un únic valor de ±9V. Amb l’alimentació simètrica també es resol el problema 
del nivell de saturació negatiu, on els circuits integrats retallaven el pols en l’estat 
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d’amplificació. No s’arriba a -9V en saturació, però s’assoleix un nivell més que 
suficient per a la decisió de bit. 
Amb la presentació d’aquesta arquitectura, es resolen tots els problemes descrits en 
l’apartat 4.2.3.  
 
 
4.2.7. Versió amb switchos CD4066BE: 
 
En aquesta nova versió s’han volgut substituir els transistors 2N2222 per switchos 
CD4066BE (datasheet a l’annex A.4). Aquest circuit integrat consta de quatre switchos 
amb un senyal de control cadascun. Aquests switchos es comporten millor que els 
transistors (tenen un temps de resposta més ràpid i la resistència interna és menor). A 
més a més, com s’ha alimentat simètricament, no caldrà l’ús dels rectificadors de mitja 
ona, ja que no conduiran quan la tensió de control sigui de -9V (ja s’ha vist que donava 
problemes en els transistors i ha calgut rectificar en la versió anterior). 
 
El dispositiu CD4066BE no s’ha utilitzat abans degut a que, quan es van provar, el 
circuit tenia alimentació asimètrica (0-9V) i quan el senyal de sortida havia de ser 
negatiu, aquest dispositiu el retallava i no s’obtenien els polsos desitjats. Un cop es va 
obtindre la versió correcta amb transistors, es va tornar a provar aquesta opció, i va ser 
quan va funcionar correctament (tenint en compte les consideracions que es descriuen 
en la pàgina següent). 
 
Així doncs, l’arquitectura modificada és la mostrada en la figura 4.48: 
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Figura 4.48: Arquitectura modificada del receptor superregeneratiu  per a modulacions de fase 
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Cal notar que és indiferent l’ordre d’ús de les sortides (OUT) i entrades (IN) dels 
switchos. A continuació es mostra la forma dels polsos amb aquesta nova versió: 
 
 
Figura 4.49: Forma d’ona dels polsos de sortida de l’SRO amb l’ús de switchos CD4066BE 
 
Les diferències que s’aprecien respecte la versió amb transistors 2N2222 són les 
següents: 
- El creixement de la oscil·lació és més ràpida. 
- Els polsos tendeixen a ser més logarítmics, no tant lineals. 
- La transició d’estats és més ràpida. 
- L’estabilitat del circuit és menor. 
- S’assoleix el nivell de -9V en saturació negativa (cosa que suposa un avantatge 
respecte la versió anterior, ja que els polsos positius i negatius són iguals). 
 
La forma dels polsos i la falta d’estabilitat són degudes a que no s’han modificat els 
valors dels altres elements del circuit i, per tant, el funcionament i la sincronització no 
són els adequats. Caldria reajustar el valor dels elements per tal que funcionés 
correctament. És important destacar també que perquè els polsos tinguessin la forma 
adequada ha calgut disminuir lleugerament la tensió d’alimentació (inferior a 9V). 
L’objectiu d’aquesta prova és demostrar que el circuit també funciona amb els switchos, 
que es generen els estats correctament, cosa que s’ha verificat amb èxit. 
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Pel que fa el senyal de control, s’ha esmentat que no cal que sigui adaptat, es poc 
connectar directament la sortida del monostable a l’entrada del switch, tal com es mostra 
en la figura 4.50: 
 
 
Figura 4.50: Senyal de control dels switchos amb la versió modificada, sense acondicionar 
 
En l’apartat 5 es presenten els principals paràmetres mesurats del receptor, així com 


























Si s’aplica un senyal d’entrada amb un nivell inferior a -30 dBm, a la sortida apareixen 
errors de símbol, tal com mostra al senyal superior de la figura 5.1: 
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Figura 5.1: a) Errors de símbol per un senyal d’entrada d’amplitud inferior a -30 dBm i b) informació de 
fase 
 
Si el nivell és superior a -10dBm, les oscil·lacions en l’estat d’amplificació assoleixen el 
nivell de saturació (9V), cosa que fa que apareguin errors de símbol al comparador final: 
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Figura 5.2: a) Amplitud en l’estat d’amplificació comparable amb la tensió de saturació, cosa que dona 
lloc a errors de decisió i b) senyal de quench 
 
 
Figura 5.3: a) Errors de símbol degut a un nivell de senyal d’entrada superior a -10 dBm i b) informació 
de fase 
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5.2. Freqüències de treball i velocitat de transferència de dades: 
 
Freqüència natural VCO o de quench:    1.235Hz 
Freqüència de recepció òptima del senyal RF_IN:  123,035kHz 
Màxima velocitat de transferència de dades:  1.235bits/seg 
 
Notar que, la màxima velocitat de transferència de dades és igual a la freqüència de 




Figura 5.4: a) Senyal de sortida de l’SRO per a una velocitat de transferència de dades màxima  i b) 
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5.3. Corba de selectivitat en freqüència: 
 
Es parteix d’un senyal amb el nivell de senyal d’entrada òptim (-20dBm ó 10µV) i a la 
freqüència de funcionament ideal (123kHz). Es va variant la freqüència, es mesura el 
nivell que assoleixen els polsos a la sortida de l’SRO respecte el nivell màxim (a 
freqüència de portadora òptima) i s’obté la gràfica següent: 
 
 
Figura 5.5: Gràfica guany vs. Freqüència portadora 
 
S’obté un ample de banda a -3dB de 6,6kHz. Comparant aquesta dada amb la 
freqüència màxima de la informació, es veu que és unes 11 vegades major. Per tant, es 
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5.4. Marges de captura i seguiment: 
 
Partint de la freqüència natural de l’VCO, s’augmenta i disminueix fins que el PLL es 
desenganxa. D’aquesta manera, s’obté el marge de seguiment. 
 
Anàlogament, però partint d’una freqüència inferior a la natural de l’VCO es va 
augmentant fins que el PLL s’enganxa. S’actua de forma anàloga amb una freqüència 
superior a la natural de l’VCO. D’aquesta manera, s’obté el marge de captura (sempre 
inferior al de seguiment). 
 
Com en l’arquitectura apareixen dos potenciòmetres per regular la freqüència natural de 
l’VCO i el filtrat passa-baixes del senyal de control, s’han realitzat dos estudis: un 
ajustant els potenciòmetres a mesura que es va variant la freqüència i l’altre sense ajust 
de potenciòmetres. Els resultats són els següents: 
 
a) Sense ajust dels potenciòmetres: 
 
Marge de seguiment:  123,121kHz – 122,950kHz => 171Hz (±85,5Hz respecte 
f0=123,035kHz) 
 
Marge de captura: 123,110kHz – 122,977kHz => 133Hz 
 
b) Amb ajust dels potenciòmetres: 
 
Cal notar que, si es poden ajustar els potenciòmetres, el marge de seguiment i de captura 
seran iguals i vindran fixats pels límits dels valors de resistència d’aquests elements, 
bàsicament el que fixa la freqüència natural de l’VCO, que és el que té més pes. 
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5.5. Taula de paràmetres de receptor superregeneratiu: 
 
PARÀMETRES Sense ajust Amb ajust 
Freqüència d’oscil·lació de l’SRO (fosc) 123,035kHz 
Freqüència de quench (fq) 1.235Hz 
Velocitat de tx. de dades màxima (vtx) 1.235bits/seg 
Ample de banda -3dB (BW) 6,6kHz 
Sensibilitat -30dBm 
Nivell màxim senyal d’entrada (Vin) -10dBm 
Alimentació (Vcc) ±9V 
Nivells de tensió de sortida (Vout) ±9V 
Marge de captura 133Hz 1,95kHz 
Marge de seguiment 171Hz 1,95kHz 
Factor de qualitat (Q) 18 
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Al llarg del present document s’ha esmentat diverses vegades que el receptor 
implementat és de baix cost. En aquest capítol es realitza una avaluació del cost material 
del receptor.  
 
Al tractar-se d’un prototipus no es consideraran costos de producció ja que, com s’ha 
dit, es tracta d’una arquitectura funcional que per arribar a la qualitat dels receptors 
comercials en relació a les característiques s’hauria de millorar considerablement. A 
més, abans de produir-lo caldria integrar-lo de manera que formés part d’un circuit 
integrat més complex. Per tant, ens limitarem a avaluar els costos de disseny i els costos 
materials, on es prenen com a referència els preus comercials dels elements, obtinguts 
de RS Online [37]. 
 
6.1. Costos de disseny: 
 
En aquest apartat es realitza un càlcul aproximat de les hores dedicades al disseny del 
projecte (per parts). Es considera que el sou el sou mig d’un enginyer junior de 
23.000€/any, que equival a 479€/setmana (es consideren 4 setmanes de vacances) i per 
tant, a 8h el dia, equival a 12€/hora, aproximadament. 
 
Es consideren 1.000€ en concepte de recursos (ús dels instruments utilitzats al 
laboratori, cables així com el suport i ajuda per part del tutor i tècnic de laboratori). 
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Procés Nombre d’hores Cost 
Formació 120h 1.440€ 
Estudis previs 30h 360€ 
Disseny (idea+càlculs) 60h 720€ 
Implementació (laboratori) 150h 1.800€ 
Documentació 90h 1.080€ 
Recursos (laboratori+suport)  1.000€ 
TOTAL 450h 5.400€ 
Taula 7.1. Càlcul del cost de disseny 
 
6.2. Costos de material: 
 
En aquest apartat es realitza un càlcul del cost del material utilitzat en el receptor. 
 
Dispositiu Preu unitari Unitats Preu total 
Resistència 0,01€ 19 0,19€ 
Condensador 0,011€ 18 0,198€ 
Bobina 0,88€ 1 0,88€ 
Diode 0,07€ 5 0,35€ 
Potenciòmetre 0,064€ 2 0,128€ 
2N2222 0,102€ 2 0,204€ 
TL081 0,55€ 1 0,55€ 
TL082 0,53€ 1 0,53€ 
HCF4047BE 1,18€ 2 2,36€ 
CD4046BC 0,928€ 1 0,928€ 
LM358 0,56€ 1 0,56€ 
Cables 0,01€ 1 0,01€ 
Bateria 9V 0,46€ 1 0,46€ 
Protoboard 25€ 1 25€ 
TOTAL   32,35€ 
Taula 7.2: Càlcul del cost del material 
Tenint en compte que el 77% del preu és la placa on s’ha muntat el circuit, es demostra  
que es tracta d’una arquitectura molt econòmica.










En aquest capítol es pretén demostrar que el disseny implementat no és perjudicial pel 
medi ambient. 
 
L’1 de juliol de 2006 va entrar en vigor la directiva  2002/95/CE de Restricció de certes 
Substàncies en aparells elèctrics i electrònics, la qual restringeix l’ús de sis materials 
perillosos en la fabricació de diversos tipus d’equips electrònics i elèctrics. És comú 
mencionar la directiva RoHS [36] com la directiva “lliure de plom”, però restringeix 
l’ús de sis substàncies: 
 - Plom 
 - Mercuri 
 - Cadmi 
 - Crom 
 - PBB 
 - PBDE 
Les dues últimes són substàncies retardants de flames utilitzades en alguns plàstics. 
 
Les concentracions màximes fixades mitjançant l’esmena 2005/618/CE són: 
• 0.1% per plom, mercuri, crom, PBB i PBDE del pes en materials 
homogenis. 
• 0.01% per cadmi del pes de material homogeni. 
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Això significa no s’apliquen al pes del producte final, o al component, sinó que a cada 
substància que pot (teòricament) ser separada mecànicament, com per exemple 
l’aïllament d’un cable. 
 
Cal notar que les bateries no estan incloses dins de l’abast de RoHS, per tant, les 
bateries de NiCd són permeses. Això és degut a que es regeixen per la seva pròpia 
directiva, 91/157/CEE, relativa a les piles i acumuladors que continguin certs materials 
perillosos. 
 
Es pot assegurar (ja que s’ha comprovat a RS Online) que tots els components i 
materials utilitzats en la implementació del receptor superregeneratiu compleixen 
aquesta directiva i, per tant, no es considera perjudicial pel medi ambient. 
 
En segon lloc cal destacar que, altre avantatge del disseny implementat (pel fet de ser 
per a modulacions de fase) en front els receptors d’AM és l’eficiència espectral. Tal 
com s’ha comentat als objectius, en modulacions angulars la potència de portadora és 
constant i, la major part de la potència es troba a la informació, cosa que fa que la 
contaminació espectral sigui inferior que en transmissions AM, on la major part de la 
potència es troba a la portadora. 
 
Per últim, cal destacar també que, pel fet d’aconseguir que el circuit s’alimenti amb una 
única bateria de 9V es generen menys residus químics que si fos necessari alimentar 



















En aquest últim apartat es presenta una breu avaluació dels objectius que es van marcar 
a l’inici del projecte, per veure si s’han assolit. 
 
1) S’ha aconseguit implementar un model senzill i econòmic de receptor per a 
modulacions de fase basat en el principi de superregeneració, amb una estabilitat més 
que acceptable. Per tant, s’ha demostrat la viabilitat del receptor superregeneratiu 
per a modulacions de fase. 
 
2) S’ha aconseguit resoldre el principal problema que ha aparegut al laboratori: la 
sincronització. Al treballar amb senyals amb freqüències amb ordres de magnitud 
diferents, cal destacar la importància d’aquest fet. La sincronització no és tant rellevant 
si es treballa amb modulacions d’amplitud, però pren vital importància quan es tracta 
amb modulacions angulars, ja que en cap moment es pot perdre la informació de fase. 
 
El fet que el senyal de quench estigui sincronitzat amb les dades permet utilitzar un 
cicle de quench per cada bit rebut. Així doncs, respecte el receptor superregeneratiu 
clàssic per a modulacions d’amplitud, es pot incrementar la velocitat de transmissió dels 
bits per una mateixa freqüència de quench. 
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3) Avaluant les mesures i resultats, es veu ràpidament que els paràmetres resultants 
s’allunyen bastant dels típics d’un receptor comercial: les freqüències amb les que s’està 
tractant són molt baixes per les aplicacions que es demanen avui en dia; el nivell de 
sensibilitat és elevat (un receptor típic té una sensibilitat aproximada d’uns -120dBm), 
mentre que la selectivitat i estabilitat són baixes. Però tal com s’indica als objectius, es 
pretenia realitzar una arquitectura funcional, sense donar especial rellevància a les 
característiques del receptor. L’objectiu era implementar un prototipus funcional 
senzill i de baix cost capaç d’extreure la informació de fase d’un senyal modulat, i 
això sí que s’ha aconseguit. 
 
Amb tot això es pot concloure que els objectius s’han assolit amb èxit. 
 
 
8.2. Línies futures: 
 
Aquesta arquitectura pot servir com a punt de partida en futures línies d’investigació 
sobre l’ús del principi de superregeneració sobre modulacions angulars, en les quals es 
podria intentar millorar les característiques del receptor, com per exemple:  
 
- Incrementar la freqüència d’oscil·lació per tal d’aproximar-la als valors típics 
de freqüència ràdio. 
 
- Incorporació d’un preamplificador de baix soroll, fet que incrementaria la 
sensibilitat del receptor i evitaria el fenomen de reradiació dels senyals 
generats a l’SRO cap a l’antena. 
 
- Optimització dels principals paràmetres de recepció: sensibilitat,  selectivitat, 
marges d’adquisició i seguiment del llaç de sincronització. 
 
- Optimització del consum, fet que passaria per fer un disseny a mida integrat. 
 
- Aplicació a la detecció coherent de modulacions de freqüència. 














.WIDE COMMON-MODE (UP TO VCC+) AND
DIFFERENTIAL VOLTAGE RANGE
. LOW INPUT BIAS AND OFFSET CURRENT
.OUTPUT SHORT-CIRCUIT PROTECTION
.HIGH INPUT IMPEDANCE J–FET INPUT
STAGE
. INTERNAL FREQUENCY COMPENSATION
. LATCH UP FREE OPERATION












1 - Offset Null 1
2 - Inverting input
3 - Non-inverting input
4 - VCC-




PIN CONNECTIONS (top view)
DESCRIPTION
The TL081, TL081A and TL081B are high speed
J–FET inputsingleoperationalamplifiers incorporating
well matched,high voltageJ–FETand bipolar transis-
tors in a monolithic integratedcircuit.
The devicesfeaturehighslew rates, low inputbiasand












TL081M/AM/BM –55oC, +125oC • •
TL081I/AI/BI –40oC, +105oC • •
TL081C/AC/BC 0oC, +70oC • •
Examples : TL081CD, TL081IN
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ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS
Symbol Parameter Value Unit
VCC Supply Voltage - (note 1) ±18 V
Vi Input Voltage - (note 3) ±15 V
Vid Differential Input Voltage - (note 2) ±30 V
Ptot Power Dissipation 680 mW
Output Short-circuit Duration - (note 4) Infinite







Tstg Storage Temperature Range –65 to 150 oC
Notes : 1. All voltage values, except differential voltage, are with respect to the zero reference level (ground) of the supply voltages where the
zero reference level is the midpoint between VCC+ andVCC–.
2. Differential voltages are at the non-inverting input terminal with respect to the inverting input terminal.
3. The magnitude of the input voltage must never exceed the magnitude of the supply voltage or 15 volts, whichever is less.
4. The output may be shorted to ground or to either supply. Temperature and /or supply voltages must be limited to ensure that the











35k 35k 100 Ω1.3k
8.2k








INPUT OFFSET VOLTAGE NULL CIRCUITS
TL081 - TL081A - TL081B
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ELECTRICAL CHARACTERISTICS




Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
Vio Input Offset Voltage (RS = 50Ω)
Tamb = 25oC TL081
TL081A
TL081B















DVio Input Offset Voltage Drift 10 10 µV/oC
Iio Input Offset Current *
Tamb = 25oC







Iib Input Bias Current *
Tamb = 25oC







Avd Large Signal Voltage Gain (RL = 2kΩ, VO = ±10V)
Tamb = 25oC







SVR Supply Voltage Rejection Ratio (RS = 50Ω)
Tamb = 25oC







ICC Supply Current, no Load
Tamb = 25oC











CMR Common Mode Rejection Ratio (RS = 50Ω)
Tamb = 25oC







Ios Output Short-circuit Current
Tamb = 25oC










±VOPP Output Voltage Swing
Tamb = 25oC RL = 2kΩ
RL = 10kΩ















SR Slew Rate (Vin = 10V, RL = 2kΩ, CL = 100pF,
Tamb = 25oC, unity gain) 8 16 8 16
V/µs
tr Rise Time (Vin = 20mV, RL = 2kΩ, CL = 100pF,
Tamb = 25oC, unity gain) 0.1 0.1
µs
KOV Overshoot (Vin = 20mV, RL = 2kΩ, CL = 100pF,
Tamb = 25oC, unity gain) 10 10
%
GBP Gain Bandwidth Product (f = 100kHz,
Tamb = 25oC, Vin = 10mV, RL = 2kΩ, CL = 100pF) 2.5 4 2.5 4
MHz
Ri Input Resistance 1012 1012 Ω
THD Total Harmonic Distortion (f = 1kHz, AV = 20dB,
RL = 2kΩ, CL = 100pF, Tamb = 25oC, VO = 2VPP) 0.01 0.01
%
en
Equivalent Input Noise Voltage
(f = 1kHz, Rs = 100Ω) 15 15
nV
√Hz
∅m Phase Margin 45 45 Degrees
* The input bias currents are junction leakage currents which approximately double for every 10oC increase in the junction temperature.









































































100 1K 10K 100K 10M1M
FREQUENCY (Hz)
See Figure 2










































10k 40k 100k 400k 1M 4M 10M
Tamb = +25 C
Tamb = -55 C


































TEMPER ATURE ( °C)
V C C = 1 5 V
See Figure 2
R L = 10kΩ
R L = 2kΩ
MAXIMUM PEAK-TO-PEAK OUTPUT
































LOAD RESISTANCE (k Ω)
MAXIMUM PEAK-TO-PEAK OUTPUT




























RL = 10 kΩ
Tamb = +25°C
SUPPLY VOLTAGE (   V)
MAXIMUM PEAK-TO-PEAK OUTPUT
VOLTAGE VERSUS SUPPLY VOLTAGE
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SUPPLY CURRENT PER AMPLIFIER

























SUPPLY VOLTAGE (    V)
SUPPLY CURRENT PER AMPLIFIER
VERSUS SUPPLY VOLTAGE


































R L = 10 kΩ
= 15VVC C
COMMON MODE REJECTION RATIO





























RL = 2 kΩ
= 100pFCL
T
a mb = +25 C
OUTP UT
INPUT



























































10 40 100 400 1k 4k 10k 40k 100k
FREQUENCY (Hz)
A V = 10
R S = 100 Ω
Tamb = +25°C
VCC = 15V

























100 400 1k 4k 10k 40k 100k
FREQUENCY (Hz)
A V = 1
T amb = +25°C
V CC = 15V
= 6VV O (rms)
A V = 1
Tamb = +25°C
= 6VV O (rms)
V CC = 15V
TOTAL HARMONIC DISTORTION VERSUS
FREQUENCY




CL= 100pF R = 2kΩL






















2 x R FC
TYPICAL APPLICATIONS







C1 = C2 =
C3
2 = 100pF




12 x R 1C
HIGH Q NOTCH FILTER
TL081 - TL081A - TL081B
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PACKAGE MECHANICAL DATA
8 PINS - PLASTIC DIP
Dimensions Millimeters Inches
Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
A 3.32 0.131
a1 0.51 0.020
B 1.15 1.65 0.045 0.065
b 0.356 0.55 0.014 0.022
b1 0.204 0.304 0.008 0.012
D 10.92 0.430






L 3.18 3.81 0.125 0.150
Z 1.52 0.060
TL081 - TL081A - TL081B
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PACKAGE MECHANICAL DATA
8 PINS - PLASTIC MICROPACKAGE (SO)
Dimensions Millimeters Inches
Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
A 1.75 0.069
a1 0.1 0.25 0.004 0.010
a2 1.65 0.065
a3 0.65 0.85 0.026 0.033
b 0.35 0.48 0.014 0.019
b1 0.19 0.25 0.007 0.010
C 0.25 0.5 0.010 0.020
c1 45o (typ.)
D 4.8 5.0 0.189 0.197
E 5.8 6.2 0.228 0.244
e 1.27 0.050
e3 3.81 0.150
F 3.8 4.0 0.150 0.157
L 0.4 1.27 0.016 0.050
M 0.6 0.024
S 8o (max.)
Information furnished is believed to be accurate and reliable. However, STMicroelectronics assumes no responsibility for the
consequences of use of such information nor for any infringement of patents or other rights of third parties which may result
from its use. No license is granted by implication or otherwise under any patent or patent rights of STMicroelectronics. Specifi-
cations mentioned in this publication are subject to change without notice. This publication supersedes and replaces all infor-
mation previously supplied. STMicroelectronics products are not authorized for use as critical components in life support
devices or systems without express written approval of STMicroelectronics.
 The ST logo is a trademark of STMicroelectronics
 1998 STMicroelectronics – Printed in Italy – All Rights Reserved
STMicroelectronics GROUP OF COMPANIES
Australia - Brazil - Canada - China - France - Germany - Italy - Japan - Korea - Malaysia - Malta - Mexico - Morocco
The Netherlands - Singapore - Spain - Sweden - Switzerland - Taiwan - Thailand - United Kingdom - U.S.A.
 http://www.st.com
TL081 - TL081A - TL081B
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.LOW POWER CONSUMPTION : SPECIAL
COS/MOS OSCILLATOR CONFIGURATION
.MONOSTABLE (one-shot) OR ASTABLE (free-
running) OPERATION
.TRUE AND COMPLEMENTED BUFFERED
OUTPUTS
.ONLY ONE EXTERNAL R AND C REQUIRED
.BUFFERED INPUTS




.5V, 10V, AND 15V PARAMETRIC RATINGS
. INPUT CURRENT OF 100nA AT 18V AND 25°C
FOR HCC DEVICE
.100% TESTED FOR QUIESCENT CURRENT
.MEETS ALL REQUIREMENTS OF JEDECTEN-
TATIVESTANDARDN°13A, ”STANDARD SPE-
CIFICATIONS FOR DESCRIPTION OF ”B”
SERIES CMOS DEVICES”
DESCRIPTION
The HCC4047B (extended temperature range) and
HCF4047B (intermediate temperature range) are
monolithic integrated circuits, available in 14-lead
dual in-line plastic or ceramic package and plas-
tic micropackage. The HCC/HCF4047B consists of
a gatable astable multivibrator with logic techniques
incorporated to permit positive or negative edge-
triggered monostable multivibrator action withretrig-
gering and external counting options. Inputs include
+TRIGGER -TRIGGER, ASTABLE, ASTABLE, RE-
TRIGGER, and EXTERNAL RESET. Buffered out-
puts are Q, Q, and OSCILLATOR. In all modes of
operation, an external capacitor must be connected
between C-Timing and RC-Common terminals, and
an external resistor must be connected between the
R-Timing and RC-Common terminals. For operating
































4, 5, 6, 14
4, 6, 14
6, 14
7, 8, 9, 12
7, 8, 9, 12







tA (10, 11) = 4.40RC










5, 6, 7, 9, 12
5, 7, 9, 12
5, 6, 7, 9









tM (10, 11) = 2.48RC
* In all cases external capacitor and resistor between pins, 1, 2 and 3 (see logic diagrams).
** Input pulse to Reset of External Counting Chip.




Symbol Parameter Value Unit
VDD* Supply Voltage : HCC Types
HCF Types
– 0.5 to + 20
– 0.5 to + 18
V
V
Vi Input Voltage – 0.5 to VDD + 0.5 V
II DC Input Current (any one input) ± 10 mA
Ptot Total Power Dissipation (per package)
Dissipation per Output Transistor





Top Operating Temperature : HCC Types
HCF Types
– 55 to + 125
– 40 to + 85
°C
°C
Tstg Storage Temperature – 65 to + 150 °C
Stresses above those listed under ”Absolute Maximum Ratings” may cause permanent damage to the device. This is a stress
rating only and functional operation of the device at these or any other conditions above those indicated in the operational sections
of this specification is not implied. Exposure to absolute maximum rating conditions for external periods may affect device reliability.
* All voltage values are referred to VSS pin voltage.
RECOMMENDED OPERATING CONDITIONS
Symbol Parameter Value Unit






VI Input Voltage 0 to VDD V
T o p Operating Temperature : HCC Types
HCF Types
– 55 to + 125






Detail for Flip-flops FF1 and FF3 (a) and for Flip-flops FF2 and FF4 (b).
STATIC ELECTRICAL CHARACTERISTICS (over recommended operating conditions)
Test Conditions Value
V I VO |IO| VDD TLow* 25°C THigh*Symbol Parameter





0/ 5 5 1 0.02 1 30
µA
0/10 10 2 0.02 2 60
0/15 15 4 0.02 4 120
0/20 20 20 0.04 20 600
HCF
Types
0/ 5 5 4 0.02 4 30
0/10 10 8 0.02 8 60
0/15 15 16 0.02 16 120
VOH Output High
Voltage
0/ 5 < 1 5 4.95 4.95 4.95
V0/10 < 1 10 9.95 9.95 9.95
0/15 < 1 15 14.95 14.95 14.95
VOL Output Low
Voltage
5/0 < 1 5 0.05 0.05 0.05
V10/0 < 1 10 0.05 0.05 0.05
15/0 < 1 15 0.05 0.05 0.05
VIH Input High
Voltage
0.5/4.5 < 1 5 3.5 3.5 3.5
V1/9 < 1 10 7 7 7
1.5/13.5 < 1 15 11 11 11
* TLow = – 55°C for HCC device : – 40°C for HCF device.
* THigh = + 125°C for HCC device : + 85°C for HCF device.
The Noise Margin for both ”1” and ”0” level is : 1V min. with VDD = 5V, 2V min. with VDD = 10V, 2.5V min. with VDD = 15V.
HCC/HCF4047B
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DYNAMIC ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Tamb = 25°C, CL = 50pF, RL = 200kΩ,























STATIC ELECTRICAL CHARACTERISTICS (continued)
Test Conditions Value
V I VO |IO| VDD TLow* 25°C THigh*Symbol Parameter




4.5/0.5 < 1 5 1.5 1.5 1.5
V9/1 < 1 10 3 3 3




0/ 5 2.5 5 – 2 – 1.6 – 3.2 – 1.15
mA
0/ 5 4.6 5 – 0.64 – 0.51 – 1 – 0.36
0/10 9.5 10 – 1.6 – 1.3 – 2.6 – 0.9
0/15 13.5 15 – 4.2 – 3.4 – 6.8 – 2.4
HCF
Types
0/ 5 2.5 5 – 1.53 – 1.36 – 3.2 – 1.1
0/ 5 4.6 5 – 0.52 – 0.44 – 1 – 0.36
0/10 9.5 10 – 1.3 – 1.1 – 2.6 – 0.9






0/ 5 0.4 5 0.64 0.51 1 0.36
mA
0/10 0.5 10 1.6 1.3 2.6 0.9
0/15 1.5 15 4.2 3.4 6.8 2.4
HCF
Types
0/ 5 0.4 5 0.52 0.44 1 0.36
0/10 0.5 10 1.3 1.1 2.6 0.9





Types 0/18 Any Input
18 ± 0.1 ±10–5 ± 0.1 ± 1
µA
HCF
Types 0/15 15 ± 0.3 ±10
–5 ± 0.3 ± 1
CI Input Capacitance Any Input 5 7.5 pF
* TLow = – 55°C for HCC device : – 40°C for HCF device.
* THigh = + 125°C for HCC device : + 85°C for HCF device.
The Noise Margin for both ”1” and ”0” level is : 1V min. with VDD = 5V, 2V min. with VDD = 10V, 2.5V min. with VDD = 15V.
HCC/HCF4047B
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V DD (V) Min. Typ. Max. Unit
tPLH, tPHL Propagation
Delay Time



















Reset 5 100 200
10 50 100
15 30 60
Retrigger 5 300 600
10 115 230
15 75 150
tr, tf Input Rise and Fall Time All Inputs 5
Unlimited µs10
15
Q or Q Deviation from 50% Duty
Factor
5 ± 0.5 ± 1
%10 ± 0.5 ± 1
15 ± 0.1 ± 0.5
Typical Output Low (sink) Current Charac-
teristics.




Typical Output High (source) Current Charac-
teristics.
Minimum Output High (source) Current Charac-
teristics.
APPLICATION INFORMATION
1 - CIRCUIT DESCRIPTION
Astable operation is enabled by a high level on the
ASTABLE input. The period of the square wave at
the Q and Q Outputs in this mode of operation is a
function of the external components employed.
”True” input pulses on the ASTABLE input or ”Com-
plement” pulses on the ASTABLE input allow the cir-
cuit to be used as a gatable multivibrator. The
OSCILLATOR output period will be half of the Q ter-
minal output in the astable mode. However, a 50%
duty cycle is not guaranteed at this output. In the
monostable mode, positive-edge triggering is ac-
complished by application of a leading-edge pulse
to the +TRIGGERinput and a low level to the –TRI-
GGER input. For negative-edge triggering, a trail-
ing-edge pulse is applied to the –TRIGGER and a
high level is applied to the +TRIGGER. Input pulses
may be of any duration relative to the output pulse.
The multivibrator can be retriggered (on the leading
edge only) by applying a common pulse to both the
RETRIGGER and +TRIGGER inputs. In this mode
the output pulse remains high as long as the input
pulse period is shorter than the period determined
by the RC components. An external countdown op-
tion can be implemented by coupling ”Q” to an ex-
ternal ”N” counter and resetting the counter with the
trigger pulse. The counter output pulse is fed back
to the ASTABLE input and has a duration equal to
N times the period of the multivibrator. A high level
on the EXTERNAL RESET input assures no output
pulse during an ”ON” power condition. This input
can also be activated to terminate the output pulse
at any time. In the monostable mode, a high-level or
power-on reset pulse, must be applied to the EX-
TERNAL RESET whenever VDD is applied.
2 - ASTABLE MODE
The following analysis presents worst-case vari-
ations from unit-to-unit as a function of transfer-volt-




VTRt1 = – RC In VDD + VTR
VDD – VTRt2 = – RC In 2 VDD – VTR
(VTR) (VDD – VTR)tA = 2 (t1 + t2) = –2 RC In (VDD + VTR) (2 VDD – VTR)
ASTABLE MODE WAVEFORMS.
Typ : VTR = 0.5 VDD tA = 4.40 RC
Min : VTR = 0.33 VDD tA = 4.62 RC
Max : VTR = 0.67 VDD tA = 4.62 RC
thus if tA = 4.40 RC is used, the maximum vari-
ation will be (+ 5.0%, – 0.0%)
In addition to variations from unit-to-unit, the astable
period may vary as a function of frequency with re-
spect to VDD and temperature.
3 - MONOSTABLE MODE
The following analysis presents worst-case vari-
ations from unit-to-unit as a function of transfer-volt-
age (VTR) shift (33% – 67% VDD) for one-shot
(monostable) operation.
VTRt1 = – RC In 2 VDD
VDD – VTRt2 = – RC In 2 VDD – VTR
(VTR) (VDD – VTR)
tM = (t1 + t2) = – RC In (2 VDD – VTR) (2 VDD)
MONOSTABLE WAVEFORMS.
Where tM = monostable mode pulse width. Values
for tM are as follows :
Typ : VTR = 0.5 VDD tM = 2.48 RC
Min : VTR = 0.33 VDD tM = 2.71 RC
Max : VTR = 0.67 VDD tM = 2.48 RC
Thus if tM = 2.48 RC is used, the maximum vari-
ation will be (+ 9.3%, – 0.0%).
Note : In the astable mode, the first positive half
cycle has a duration of TM ; succeeding dur-
ations are tA/2.
In addition to variations from unit to unit, the mono-
stable pulse width may vary as a function of fre-
quency with respect to VDD and temperature.
4 - RETRIGGER MODE
The HCC/HCF4047B can be used in the retrigger
mode toextend the output-pulse duration, or to com-
pare the frequency of an input signal with that of the
internal oscillator. In the retrigger mode the input
pulse is applied to terminals 8 and 12, and the output
is taken from terminal 10 or 11. As shown in fig. A
normal monostable action is obtained when one re-
trigger pulse is applied. Extended pulse duration is
obtained when more than one pulse is applied. For
two input pulses, tRE = t1’ + t1 + 2t2. For more than
two pulses, tRE (Q OUTPUT) terminates at some
variable time tD after the termination of the last re-
trigger pulse. tD is variable because tRE (Q OUT-
PUT) terminates after the second positive edge of




Figure A : Retrigger-mode Waveforms.
5 - EXTERNAL COUNTER OPTION
Time tM canbe extended byany amount with the use
of external counting circuitry. Advantages include
digitally controlled pulseduration, small timing capa-
citors for long time periods, and extremely fast re-
covery time.
A typical implementation is shown in fig. B. The
pulse duration at the output is
text = (N – 1) (tA) + (tM + tA/2)
Where text = pulse duration of the circuitry, and N is
the number of counts used.
Figure B : Implementation of External Counter Option.
6 - POWER CONSUMPTION
In the standby mode (Monostable or Astable),
power dissipation will be a function of leakage cur-
rent in the circuit, as shown in the static electrical
characteristics. For dynamic operation, the power
needed to charge the external timing capacitor C is
given by the following formula :
Astable Mode : P = 2CV2f. (Output at Pin 13)
P = 4CV2f. (Output at Pin 10 and 11)
(2.9CV2) (Duty Cycle)
Monostable Mode : P =
T
(Output at Pin 10 and 11)
The circuit is designed so that most of the total
power is consumed in the external components. In
practice, the lower the values of frequency and volt-
age used, the closer the actual power dissipation will
be to the calculated value.
Because the power dissipation does not depend on
R, adesign for minimum power dissipation would be
a small value of C. The value of R would depend on
the desired period (within the limitations discussed
above).
7 - TIMING-COMPONENT LIMITATIONS
The capacitor used in the circuit should be non-po-
larized and have low leakage (i.e. the parallel resist-
ance of the capacitor should be an order of
magnitude greater than the external resistor used).
Three is no upper or lower limit for either R or C value
to maintain oscillation.
However, in consideration of accuracy, C must be
much larger than the inherent stray capacitance in
HCC/HCF4047B
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the system (unless this capacitance can be
measured and taken into account). R must be much
larger than the COS/MOS ”ON” resistance in series
with it, which typically is hundreds of ohms. In addi-
tion, with very large values of R, some short-term in-
stability with respect to time may be noted.
The recommended values for these components to
maintain agreement with previously calculated for-
mulas without trimming should be :
C ≥ 100pF, up to any practical value, for astable
modes ;
C ≥ 1000pF, up to any practical value, for mono-
stable modes.
10KΩ ≤ R ≤ 1MΩ.
TEST CIRCUITS




Plastic DIP14 MECHANICAL DATA
DIM.
mm inch
MIN. TYP. MAX. MIN. TYP. MAX.
a1 0.51 0.020














Ceramic DIP14/1 MECHANICAL DATA
DIM.
mm inch






F 2.29 2.79 0.090 0.110
G 0.4 0.55 0.016 0.022
H 1.17 1.52 0.046 0.060
L 0.22 0.31 0.009 0.012
M 1.52 2.54 0.060 0.100
N 10.3 0.406







MIN. TYP. MAX. MIN. TYP. MAX.
A 1.75 0.068
a1 0.1 0.2 0.003 0.007
a2 1.65 0.064
b 0.35 0.46 0.013 0.018
b1 0.19 0.25 0.007 0.010
C 0.5 0.019
c1 45° (typ.)
D 8.55 8.75 0.336 0.344
E 5.8 6.2 0.228 0.244
e 1.27 0.050
e3 7.62 0.300
F 3.8 4.0 0.149 0.157
G 4.6 5.3 0.181 0.208









MIN. TYP. MAX. MIN. TYP. MAX.
A 9.78 10.03 0.385 0.395
B 8.89 9.04 0.350 0.356
D 4.2 4.57 0.165 0.180
d1 2.54 0.100
d2 0.56 0.022










Information furnished is believed to be accurate and reliable. However, SGS-THOMSON Microelectronics assumes no responsability for the
consequences of use of such information nor for any infringement of patents or other rights of third parties which may results from its use. No
license is granted by implication or otherwise under any patent or patent rights of SGS-THOMSON Microelectronics. Specificationsmentioned
in this publication are subject to change without notice. This publication supersedes and replaces all information previously supplied.
SGS-THOMSON Microelectronicsproducts are not authorized foruse ascritical components in life support devices or systems without express
written approval of SGS-THOMSON Microelectonics.
 1994 SGS-THOMSON Microelectronics - All Rights Reserved
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Australia - Brazil - France - Germany - Hong Kong - Italy - Japan - Korea - Malaysia - Malta - Morocco - The Netherlands -
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HCC/HCF4047B
15/15














.QUIESCENT CURRENT SPECIFIED TO 20V
FOR HCC DEVICE
.VERY LOW POWER CONSUMPTION : 100µW
(TYP.) AT VCO fo = 10kHz, VDD = 5V
.OPERATING FREQUENCY RANGE : UP TO
1.4MHz (TYP.) AT VDD = 10V
.LOW FREQUENCY DRIFT : 0.06%/°C (typ.) AT
VDD = 10V
.CHOICE OF TWO PHASE COMPARATORS :
1) EXCLUSIVE - OR NETWORK
2) EDGE-CONTROLLED MEMORY NETWORK
WITH PHASE-PULSE OUTPUT FOR LOCK IN-
DICATION
.HIGH VCO LINEARITY : 1% (TYP.)
.VCO INHIBIT CONTROL FOR ON-OFF KE-
YING AND ULTRA-LOW STANDBY POWER
CONSUMPTION
.SOURCE-FOLLOWER OUTPUT OF VCO
CONTROL INPUT (demod. output)
.ZENER DIODE TO ASSIST SUPPLY REGULA-
TION
.5V, 10V AND 15V PARAMETRIC RATING
. INPUT CURRENT OF 100nA AT 18V AND 25°C
FOR HCC DEVICE
.100% TESTED FOR QUIESCENT CURRENT
.MEETS ALL REQUIREMENTS OF JEDECTEN-
TATIVE STANDARD N°. 13A, ”STANDARD
SPECIFICATIONS FOR DESCRIPTION OF ”B”
SERIES CMOS DEVICES”
June 1989
The HCC4046B (extended temperature range) and
HCF4046B (intermediate temperature range) are
monolithic integrated circuits, available in 16-lead
dual in-line plastic or ceramic package. The
HCC/HCF4046B COS/MOS Micropower Phase-
Locked Loop (PLL) consists of a low-power, linear
voltage-controlled oscillator (VCO) and two different
phase comparators having a common signal-input
amplifier and a common comparator input. A 5.2V















The VCO requires one external capacitor C1 and
one or two external resistors (R1 or R1 and R2). Re-
sistor R1 and capacitor C1 determine the frequency
range of the VCO and resistor R2 enables the VCO
to have a frequency offset if required. The high input
impedance (1012Ω ) of the VCO simplifiers thedesign
of low-pass filters by permitting the designer a wide
choice of resistor-to-capacitor ratios. In order not to
load the low-pass filter, asource-follower output of the
VCO input voltage is provided at terminal 10 (DE-
MODULATED OUTPUT). If this terminal is used, a
load resistor (RS) of 10 kΩ or more should be con-
nected from this terminal to VSS. Ifunused this termi-
nal should be left open. The VCO can be connected
either directly or through frequency dividers to the
comparator input of the phase comparators. A full
COS/MOSlogic swing is available at theoutput of the
VCO and allows direct coupling to COS/MOS fre-
quency dividers such as the HCC/HCF4024B,
HCC/HCF4018B, HCC/HCF4020B,
HCC/HCF4022B, HCC/HCF4029B,and
HBC/HBF4059A. One or more HCC/HCF4018B
(Presettable Divide-by-N Counter) or HCC/HCF4029B
(Presettable Up/Down Counter), or HBC/HBF4059A
(Programmable Divide-by-”N” Counter), together
with the HCC/HCF4046B (Phase-Locked Loop) can
be used to build a micropower low-frequency syn-
thesizer. A logic 0 on the INHIBITinput ”enables” the
VCO and the source follower, while a logic 1 ”turns
off” both to minimize stand-by power consumption.
Phase Comparators
The phase-comparator signal input (terminal 14)
can be direct-coupled provided the signal swing is
within COS/MOS logic levels [logic ”0” ≤ 30 %
(VDD – VSS), logic ”1” ≥ 70 % (VDD - VSS)]. For
smaller swings the signal must be capacitively
coupled to the self-biasing amplifier at the signal
input. Phase comparator I is an exclusive-OR net-
work ; it operates analagously to an over-driven bal-
anced mixer. To maximize the lock range, the
signal-and comparator-input frequencies must have
a 50% duty cycle. With no signal or noise on the sig-
nal input, this phase comparator has an average
output voltage equal to VDD/2. The low-pass filter
connected to the output of phase comparator I sup-
plies the averaged voltage to the VCO input, and
causes the VCO to oscillate at the center frequency
(fo). The frequency range of input signals on which
the PLL will lock if it was initially outof lock is defined
as the frequency capture range (2 fc). The frequency
range of input signals on which the loop will stay
locked if it was initially in lock is defined as the fre-
quency lock range (2 fL). The capture range is ≤ the
lock range. With phase comparator I the range of
frequencies over which the PLL can acquire lock
(capture range) is dependent on the low-pass-filter
characteristics, and can be made as large as the
lock range. Phase-comparator I enables a PLL sys-
tem to remain in lock in spite of high amounts of
noise in the input signal. One characteristic of this
type of phase comparator is that it may lock onto
input frequencies that are close to harmonics of the
VCO center-frequency. A second characteristic is
that the phase angle between the signal and the
comparator input varies between 0° and 180°, and
is 90° at the center frequency. Fig. (a) shows the
typical, triangular, phase-to-output response char-
acteristic of phase-comparator I. Typical waveforms
for a COS/MOS phase-locked-loop employing
phase comparator I in locked condition of fo is shown
in fig. (b). Phase-comparator II is an edge-controlled
digital memory network. It consists of four flip-flop
stages, control gating, and a three-stage output-cir-
cuit comprising p- and n-type drivers having a com-
mon output node. When the p-MOS or n-MOS
drivers are ON theypull the output up toVDD ordown
to VSS, respectively. This type of phase comparator
acts only on the positive edges of the signal and
comparator inputs. The duty cycles of the signaland
comparator inputs are not important since positive
transitions control the PLL system utilizing this type
of comparator. If the signal-input frequency is higher
than the comparator-input frequency, the p-type
outputdriver is maintained ON most of the time, and
both the n- and p-drivers OFF (3 state) the remain-
der of the time. If the signal-input frequency is lower
than the comparator-input frequency, the n-type
outputdriver is maintained ON most of the time, and
both the n- and p-drivers OFF (3 state) the remain-
der of the time. If the signal and comparator-input
frequencies are the same, but the signal input lags
the comparator input in phase, the n-type output
driver is maintained ON for a time corresponding to
the phase difference. If the signal and comparator-
input frequencies are the same, but the comparator
input lags the signal in phase, the p-type output
driver is maintained ON for a time corresponding to
the phase difference. Subsequently, the capacitor
voltageof the low-pass filter connected to thisphase
comparator is adjusted until the signal and com-
parator inputs are equal in both phase and fre-
quency. At this stablepoint both p- and n-type output
drivers remain OFF and thus the phase comparator
output becomes an open circuit and holds the volt-
age on the capacitor of the low-pass filter constant.
Moreover the signal at the ”phase pulses” output is
a high level which canbe usedfor indicating a locked
condition. Thus, for phase comparator II, no phase
difference exists between signal and comparator
HCC/HCF4046B
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input over the full VCO frequency range. Moreover,
the power dissipation due to the low-pass filter is re-
duced when this type of phase comparator is used
because both the p- and n-type output drivers are
OFF for most of the signal input cycle. It should be
noted that the PLL lock range for this type of phase
comparator is equal to the capture range, inde-
pendent of the low-pass filter. With no signal present
at the signal input, the VCO is adjusted to its lowest
frequency for phase comparator II. Fig. (c) shows
typical waveforms for a COS/MOS PLL employing
phase comparator II in a locked condition.
Figure a : Phase-Comparator I Characteristics at
Low-Pass Filter Output.
Figure b : Typical Waveforms for COS/MOS Phase
Locked-Loop Employing Phase Com-
parator I in Locked Condition of fo.






Symbol Parameter Value Unit
VDD* Supply Voltage : HCC Types
HCF Types
– 0.5 to + 20
– 0.5 to + 18
V
V
V i Input Voltage – 0.5 to VDD + 0.5 V
I I DC Input Current (any one input) ± 10 mA
Pto t Total Power Dissipation (per package)
Dissipation per Output Transistor





T o p Operating Temperature : HCC Types
HCF Types
– 55 to + 125
– 40 to + 85
°C
°C
T stg Storage Temperature – 65 to + 150 °C
RECOMMENDED OPERATING CONDITIONS
Symbol Parameter Value Unit






VI Input Voltage 0 to VDD V
T o p Operating Temperature : HCC Types
HCF Types
– 55 to + 125
– 40 to + 85
°C
°C
Stresses above those listed under ”Absolute Maximum Ratings” may cause permanent damage to the device. This is a stress rating only
and functional operation of the device at these or any other conditions above those indicated in the operational sections of this specification
is not implied. Exposure to absolute maximum rating conditions for external periods may affect device reliability.








STATIC ELECTRICAL CHARACTERISTICS (over recommended operating conditions)
Test Conditions Value
V I V O |I O | VD D T L o w* 25°C T Hig h*Symbol Parameter



















































0/ 5 2.5 5 – 2 – 1.6 – 3.2 – 1.15
mA
0/ 5 4.6 5 – 0.64 – 0.51 – 1 – 0.36
0/10 9.5 10 – 1.6 – 1.3 – 2.6 – 0.9
0/15 13.5 15 – 4.2 – 3.4 – 6.8 – 2.4
HCF
Types
0/ 5 2.5 5 – 1.53 – 1.36 – 3.2 – 1.1
0/ 5 4.6 5 – 0.52 – 0.44 – 1 – 0.36
0/10 9.5 10 – 1.3 – 1.1 – 2.6 – 0.9






0/ 5 0.4 5 0.64 0.51 1 0.36
0/10 0.5 10 1.6 1.3 2.6 0.9
0/15 1.5 15 4.2 3.4 6.8 2.4
HCF
Types
0/ 5 0.4 5 0.52 0.44 1 0.36
0/10 0.5 10 1.3 1.1 2.6 0.9
0/15 1.5 15 3.6 3.0 6.8 2.4




Types 0/18 Any Input
18 ± 0.1 ± 10– 5 ± 0.1 ± 1
µA
HCF
Types 0/15 15 ± 0.3 ± 10




Pin 14 = Open






























Pin 5 = VDD
HCC
Types
0/ 5 5 5 0.04 5 150
µA
0/10 10 10 0.04 10 300
0/15 15 20 0.04 20 600
0/20 20 100 0.08 100 3000
HCF
Types
0/ 5 5 20 0.04 20 150
0/10 10 40 0.04 40 300






0/ 5 2.5 5 – 2 – 1.6 – 3.2 – 1.15
mA
0/ 5 4.6 5 – 0.64 – 0.51 – 1 – 0.36
0/10 9.5 10 – 1.6 – 1.3 – 2.6 – 0.9
0/15 13.5 15 – 4.2 – 3.4 – 6.8 – 2.4
HCF
Types
0/ 5 2.5 5 – 1.53 – 1.36 – 3.2 – 1.1
0/ 5 4.6 5 – 0.52 – 0.44 – 1 – 0.36
0/10 9.5 10 – 1.3 – 1.1 – 2.6 – 0.9
0/15 13.5 15 – 3.6 – 3.0 – 6.8 – 2.4
* TLow = – 55°C for HCC device : – 40°C for HCF device.
* THigh = + 125°C for HCC device : + 85°C for HCF device.
The Noise Margin for both ”1” and ”0” level is : 1V min. with VDD = 5V, 2V min. with VDD = 10V, 2.5V min. with VDD = 15V.
HCC/HCF4046B
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STATIC ELECTRICAL CHARACTERISTICS (continued)
Test Conditions Value
V I V O |I O | VD D T L o w* 25°C T Hig h*Symbol Parameter







0/ 5 0.4 5 0.64 0.51 1 0.36
mA
0/10 0.5 10 1.6 1.3 2.6 0.9
0/15 1.5 15 4.2 3.4 6.8 2.4
HCF
Types
0/ 5 0.4 5 0.52 0.44 1 0.36
0/10 0.5 10 1.3 1.1 2.6 0.9
0/15 1.5 15 3.6 3.0 6.8 2.4
VIH Input High
Voltage
0.5/4.5 < 1 5 3.5 3.5 3.5
V1/9 < 1 10 7 7 7
1.5/13.5 < 1 15 11 11 11
VIL Input Low
Voltage
4.5/0.5 < 1 5 1.5 1.5 1.5
V9/1 < 1 10 3 3 3
13.5/1.5 < 1 15 4 4 4









18 ± 0.1 ± 10– 5 ± 0.1 ± 1
µA
HCF
Types 0/15 15 ± 0.3 ± 10





Types 0/18 0/18 18 ± 0.4 ± 10
– 4 ± 0.4 ± 12
µAHCF
Types 0/15 0/15 15 ± 1.0 ± 10
– 4 ± 1.0 ± 7.5
CI Input Capacitance Any Input 5 7.5 pF
* TLow = – 55°C for HCC device : – 40°C for HCF device.
* THigh = + 125°C for HCC device : + 85°C for HCF device.
The Noise Margin for both ”1” and ”0” level is : 1V min. with VDD = 5V, 2V min. with VDD = 10V, 2.5V min. with VDD = 15V.
HCC/HCF4046B
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ELECTRICAL CARACTERISTICS (Tamb = 25 oC)
Symbol Parameter Test Conditions Value Unit




fo = 10 KHz R1 = 10 MΩ






fmax Maximum Frequency R1 = 10 KΩ C1 = 50 pF





R1 = 5 KΩ n C1 = 50 pF




Center Frequency (fo) and
Frequency Range fmax - fmin Programmable with external components R1, R2 and C1
Linearity VCOIN=2.5V ± 0.3 R1=10 KΩ 5 1.7
%
VCOIN=5V ± 1 R1=100 KΩ 10 0.5
VCOIN=5V ± 2.5 R1=400 KΩ 10 4
VCOIN=7.5V ± 1.5 R1=100 KΩ 15 0.5
VCOIN=7.5V ± 5 R1=1 MΩ 15 7
Temperature Frequency
Stability (no frequency





















Offset Voltage VCOIN - VDEM




RS=100 KΩ VCOIN=2.5±0.3V 5 0.3
%RS=300 KΩ VCOIN=5±2.5V 10 0.7
RS=500 KΩ VCOIN=7.5±5V 15 0.9
VZ Zener Diode Voltage IZ = 50 µA 4.45 5.5 7.5 V
RZ Zener Dynamic Resistance IZ = 1 mA 40 Ω
PHASE COMPARATOR SECTION





A.C. Coupled Signal Input
Voltage Sensitivity *
(peak to paek)








V D D (V) Min. Typ. Max.
Unit
PHASE COMPARATOR SECTION (cont’d)
T PHL Propagation Delay Time High to









T PHZ Propagation Delay Time 3-state
High Level to High Impedance




T PL Z Low Level to High Impedance 5 285 570
ns10 130 260
15 95 190










Transition Time 5 100 200
ns10 50 100
15 40 80




This information is a guide for approximating the values of external components for the HCC/HCF 4046B in
a Phase-Locked-Loop system. The selected external components must be within the following ranges :
5kΩ ≤ R1, R2, RS ≤ 1MΩ C1 ≥ 100pF at VDD ≥ 5V C1 ≥ 50pF at VDD ≥ 10V
CHARACTERISTICS
USING PHASE COMPARATOR I USING PHASE COMPARATOR II
VCO WITHOUT








For No Signal Input VCO in PLL System will Adjust to centre
frequency fo




2 fL = full VCO frequency range









90o at Centre Frequency (fo), approximating
0o and 180o at ends of lock range (2 fL)







* G.S. Mosckytz ”miniaturized RC fil ters using phase Lockedloop” BSTJ, may 1965
HCC/HCF4046B
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Plastic DIP16 (0.25) MECHANICAL DATA
DIM.
mm inch
MIN. TYP. MAX. MIN. TYP. MAX.
a1 0.51 0.020














Ceramic DIP16/1 MECHANICAL DATA
DIM.
mm inch






F 2.29 2.79 0.090 0.110
G 0.4 0.55 0.016 0.022
H 1.17 1.52 0.046 0.060
L 0.22 0.31 0.009 0.012
M 0.51 1.27 0.020 0.050
N 10.3 0.406








MIN. TYP. MAX. MIN. TYP. MAX.
A 9.78 10.03 0.385 0.395
B 8.89 9.04 0.350 0.356
D 4.2 4.57 0.165 0.180
d1 2.54 0.100
d2 0.56 0.022










Information furnished is believed to be accurate and reliable. However, SGS-THOMSON Microelectronics assumes no responsability for the
consequences of use of such information nor for any infringement of patents or other rights of third parties which may results from its use. No
license is granted by implication or otherwise under any patent or patent rights of SGS-THOMSON Microelectronics. Specificationsmentioned
in this publication are subject to change without notice. This publication supersedes and replaces all information previously supplied.
SGS-THOMSON Microelectronicsproducts are not authorized foruse ascritical components in life support devices or systems without express
written approval of SGS-THOMSON Microelectonics.
 1994 SGS-THOMSON Microelectronics - All Rights Reserved
SGS-THOMSON Microelectronics GROUP OF COMPANIES
Australia - Brazil - France - Germany - Hong Kong - Italy - Japan - Korea - Malaysia - Malta - Morocco - The Netherlands -
Singapore - Spain - Sweden - Switzerland - Taiwan - Thailand - United Kingdom - U.S.A
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  15-V Digital or ±7.5-V Peak-to-Peak
Switching
  125-Ω Typical On-State Resistance for 15-V
Operation
  Switch On-State Resistance Matched to
Within 5 Ω Over 15-V Signal-Input Range
  On-State Resistance Flat Over Full
Peak-to-Peak Signal Range
  High On/Off Output-Voltage Ratio: 80 dB
Typical at fis = 10 kHz, RL = 1 kΩ
  High Degree of Linearity: <0.5% Distortion
Typical at fis = 1 kHz, Vis = 5 V p-p,
VDD – VSS ≥ 10 V, RL = 10 kΩ
  Extremely Low Off-State Switch Leakage,
Resulting in Very Low Offset Current and
High Effective Off-State Resistance: 10 pA
Typical at VDD – VSS = 10 V, TA = 25°C
  Extremely High Control Input Impedance
(Control Circuit Isolated From Signal
Circuit): 1012 Ω Typical
  Low Crosstalk Between Switches: –50 dB
Typical at fis = 8 MHz, RL = 1 kΩ
  Matched Control-Input to Signal-Output
Capacitance: Reduces Output Signal
Transients
  Frequency Response, Switch On = 40 MHz
Typical
  100% Tested for Quiescent Current at 20 V
  5-V, 10-V, and 15-V Parametric Ratings
  Meets All Requirements of JEDEC Tentative
Standard No. 13-B, Standard Specifications
for Description of “B” Series CMOS
Devices
  Applications:
–  Analog Signal Switching/Multiplexing:
Signal Gating, Modulator, Squelch
Control, Demodulator, Chopper,
Commutating Switch
–  Digital Signal Switching/Multiplexing
–  Transmission-Gate Logic Implementation
–  Analog-to-Digital and Digital-to-Analog
Conversion
–  Digital Control of Frequency, Impedance,
Phase, and Analog-Signal Gain
description/ordering information
The CD4066B is a quad bilateral switch intended for the transmission or multiplexing of analog or digital signals.
It is pin-for-pin compatible with the CD4016B, but exhibits a much lower on-state resistance. In addition, the
on-state resistance is relatively constant over the full signal-input range.
The CD4066B consists of four bilateral switches, each with independent controls. Both the p and the n devices
in a given switch are biased on or off simultaneously by the control signal. As shown in Figure 1, the well of the
n-channel device on each switch is tied to either the input (when the switch is on) or to VSS (when the switch
is off). This configuration eliminates the variation of the switch-transistor threshold voltage with input signal and,
thus, keeps the on-state resistance low over the full operating-signal range.
The advantages over single-channel switches include peak input-signal voltage swings equal to the full supply
voltage and more constant on-state impedance over the input-signal range. However, for sample-and-hold
applications, the CD4016B is recommended.
Copyright  2003, Texas Instruments IncorporatedPRODUCTION DATA information is current as of publication date.
Products conform to specifications per the terms of Texas Instruments
standard warranty. Production processing does not necessarily include
testing of all parameters.
 
Please be aware that an important notice concerning availability, standard warranty, and use in critical applications of





























 E, F, M, NS, OR PW PACKAGE
(TOP VIEW)
CD4066B
CMOS QUAD BILATERAL SWITCH
SCHS051D – NOVEMBER 1998  – REVISED SEPTEMBER 2003








–55 C to 125 C
CDIP – F Tube of 25 CD4066BF3A CD4066BF3A
PDIP – E Tube of 25 CD4066BE CD4066BE
SOIC – M
Tube of 50 CD4066BM
CD4066BM
° °
Reel of 2500 CD4066BM96
Reel of 250 CD4066BMT
SOP – NS Reel of 2000 CD4066BNSR CD4066B
TSSOP – PW
Tube of 90 CD4066BPW
CM066B
Reel of 2000 CD4066BPWR
† Package drawings, standard packing quantities, thermal data, symbolization, and PCB design
guidelines are available at www.ti.com/sc/package.
† All control inputs are protected by the CMOS protection network.
NOTES: A. All p substrates are connected to VDD.
B. Normal operation control-line biasing: switch on (logic 1), VC = VDD; switch off (logic 0), VC = VSS

















Figure 1. Schematic Diagram of One-of-Four Identical Switches and Associated Control Circuitry
CD4066B
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absolute maximum ratings over operating free-air temperature (unless otherwise noted)†
DC supply-voltage range, VDD (voltages referenced to VSS terminal) –0.5 V to 20 V. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
Input voltage range, Vis (all inputs) –0.5 V to VDD + 0.5 V. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
DC input current, IIN (any one input) ±10 mA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
Package thermal impedance, θJA (see Note 1): E package 80°C/W. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
M package 86°C/W. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
NS package 76°C/W. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
PW package 113°C/W. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
Lead temperature (during soldering):
At distance 1/16 ± 1/32 inch (1,59 ± 0,79 mm) from case for 10 s max 265°C. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
Storage temperature range, Tstg –65°C to 150°C. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
† Stresses beyond those listed under “absolute maximum ratings” may cause permanent damage to the device. These are stress ratings only, and
functional operation of the device at these or any other conditions beyond those indicated under “recommended operating conditions” is not
implied. Exposure to absolute-maximum-rated conditions for extended periods may affect device reliability.
NOTE 1: The package thermal impedance is calculated in accordance with JESD 51-7.
recommended operating conditions
MIN MAX UNIT
VDD Supply voltage 3 18 V
TA Operating free-air temperature –55 125 °C
CD4066B
CMOS QUAD BILATERAL SWITCH
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electrical characteristics
PARAMETER TEST CONDITIONS
LIMITS AT INDICATED TEMPERATURES
UNITVIN VDD
–55°C –40°C 85°C 125°C
25°C
(V) (V) TYP MAX
I Quiescent device
0, 5 5 0.25 0.25 7.5 7.5 0.01 0.25
ADD
0, 10 10 0.5 0.5 15 15 0.01 0.5
µ
current 0, 15 15 1 1 30 30 0.01 1
0, 20 20 5 5 150 150 0.02 5




RL = 10 kΩ returned
5 800 850 1200 1300 470 1050
on (max) to                        ,
 VDD  VSS
2
10 310 330 500 550 180 400 Ω
Vis = VSS to VDD 15 200 210 300 320 125 240
r
On-state resistance
R  = 10 k  V  = V
5 15
∆ on difference between
any two switches
L Ω, C DD 10 10 Ω
15 5
THD Total harmonicdistortion
VC = VDD = 5 V, VSS = –5 V,
Vis(p-p) = 5 V (sine wave centered on 0 V),





VC = VDD = 5 V, VSS = –5 V, Vis(p-p) = 5 V
(sine wave centered on 0 V), RL = 1 kΩ 40 MHz
–50-dB feedthrough
frequency (switch off)
VC = VSS = –5 V, Vis(p-p) = 5 V 





VC = 0 V, Vis = 18 V, Vos = 0 V;
and
VC = 0 V, Vis = 0 V, Vos = 18 V
18 ±0.1 ±0.1 ±1 ±1 ±10–5 ±0.1 µA
–50-dB crosstalk
frequency
VC(A) = VDD = 5 V, 
VC(B) = VSS = –5 V, 
Vis(A) = 5 Vp-p, 50-Ω source,




RL = 200 kΩ, VC = VDD, 
VSS = GND, CL = 50 pF,
5 20 40
nspd (signal input to
signal output)
Vis = 10 V 
(square wave centered on 5 V),
10 10 20
tr, tf = 20 ns 15 7 15
Cis Input capacitance VDD = 5 V, VC = VSS = –5 V 8 pF
Cos Output capacitance VDD = 5 V, VC = VSS = –5 V 8 pF
Cios Feedthrough VDD = 5 V, VC = VSS = –5 V 0.5 pF
CD4066B
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electrical characteristics (continued)
CHARACTERISTIC TEST CONDITIONS
LIMITS AT INDICATED TEMPERATURES
UNITVDD




V Control input, 
|Iis| < 10 µA, 5 1 1 1 1 1
VILC low voltage (max) Vis = VSS, VOS = VDD, andV  = V , V  = V
10 2 2 2 2 2
is DD OS SS 15 2 2 2 2 2
V Control input, See Figure 6
5 3.5 (MIN)
VIHC high voltage 10 7 (MIN)
15 11 (MIN)




VC = 10 V (square wave),
tr, tf = 20 ns, RL = 10 kΩ
10 50 mV
Turn-on and turn-off VIN = VDD, tr, tf = 20 ns,
5 35 70




Vis = VDD, VSS = GND,
RL = 1 kΩ to GND, CL = 50 pF,
5 6
MHzrepetition rate VC = 10 V (square wave
centered on 5 V), tr, tf = 20 ns,
10 9
Vos = 1/2 Vos at 1 kHz 15 9.5








–55°C –40°C 25°C 85°C 125°C MIN MAX
5 0 0.64 0.61 0.51 0.42 0.36 0.4
5 5 –0.64 –0.61 –0.51 –0.42 –0.36 4.6
10 0 1.6 1.5 1.3 1.1 0.9 0.5
10 10 –1.6 –1.5 –1.3 –1.1 –0.9 9.5
15 0 4.2 4 3.4 2.8 2.4 1.5
15 15 –4.2 –4 –3.4 –2.8 –2.4 13.5
CD4066B
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TYPICAL CHARACTERISTICS








–4 –3 –2 –1 0 1 2 3 4
TYPICAL ON-STATE RESISTANCE 
vs







































–10 –7.5 –5 –2.5 0 2.5 5 7.5 10
Supply Voltage (VDD – VSS) = 10 V
TA = 125°C

























Vis – Input Signal Voltage – V
TYPICAL ON-STATE RESISTANCE 
vs









–10 –7.5 –5 –2.5 0 2.5 5 7.5 10


























Vis – Input Signal Voltage – V
Figure 5
TYPICAL ON-STATE RESISTANCE 
vs








–10 –7.5 –5 –2.5 0 2.5 5 7.5 10
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TYPICAL CHARACTERISTICS
CD4066B

























Figure 7. Channel On-State Resistance Measurement Circuit
Figure 8
TYPICAL ON CHARACTERISTICS 








–3 –2 –1 0 1 2 3 4
































f – Switching Frequency – kHz




















































(VDD) = 15 V
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TYPICAL CHARACTERISTICS
VDD = 5 VVC = –5 V






Measured on Boonton capacitance bridge, model 75a (1 MHz);
test-fixture capacitance nulled out.
92CS-30921
Figure 10. Typical On Characteristics










Figure 11. Off-Switch Input or Output Leakage








Figure 12. Propagation Delay Time Signal Input





tr = tf = 20 ns








Figure 13. Crosstalk-Control Input
to Signal Output
+10 V
tr = tf = 20 ns
92CS-30924
10 kΩ1 kΩ
All unused terminals are connected to VSS.
CD4066B
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NOTES: A. All unused terminals are connected to VSS.
B. Delay is measured at Vos level of +10% from ground (turn-on) or on-state output level (turn-off).
tr = tf = 20 ns
Figure 14. Propagation Delay, tPLH, tPHL Control-Signal Output






Vis = 10 V
92CS-30925
1 kΩ50 pF





All unused terminals are connected to VSS.
VOS 
VOS at 1 kHz
2
VOS 








Figure 15. Maximum Allowable Control-Input Repetition Rate
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VDD










Figure 17. Four-Channel PAM Multiplex System Diagram
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Analog Inputs (±5 V)





Analog Outputs (±5 V)
VSS = –5 V
CD4054B
VSS = 0 V







Figure 18. Bidirectional Signal Transmission Via Digital Control Logic
CD4066B
CMOS QUAD BILATERAL SWITCH
SCHS051D – NOVEMBER 1998  – REVISED SEPTEMBER 2003
12 POST OFFICE BOX 655303 • DALLAS, TEXAS 75265
APPLICATION INFORMATION
In applications that employ separate power sources to drive VDD and the signal inputs, the VDD current capability
should exceed VDD/RL (RL = effective external load of the four CD4066B bilateral switches). This provision avoids
any permanent current flow or clamp action on the VDD supply when power is applied or removed from the CD4066B.
In certain applications, the external load-resistor current can include both VDD and signal-line components. To avoid
drawing VDD current when switch current flows into terminals 1, 4, 8, or 11, the voltage drop across the bidirectional
switch must not exceed 0.8 V (calculated from ron values shown).
No VDD current will flow through RL if the switch current flows into terminals 2, 3, 9, or 10.
PACKAGING INFORMATION






Eco Plan (2) Lead/Ball Finish MSL Peak Temp (3)
CD4066BE ACTIVE PDIP N 14 25 Pb-Free
(RoHS)
CU NIPDAU Level-NC-NC-NC
CD4066BEE4 ACTIVE PDIP N 14 25 Pb-Free
(RoHS)
CU NIPDAU Level-NC-NC-NC
CD4066BF ACTIVE CDIP J 14 1 TBD Call TI Level-NC-NC-NC
CD4066BF3A ACTIVE CDIP J 14 1 TBD Call TI Level-NC-NC-NC
CD4066BM ACTIVE SOIC D 14 50 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BM96 ACTIVE SOIC D 14 2500 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BM96E4 ACTIVE SOIC D 14 2500 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BME4 ACTIVE SOIC D 14 50 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BMT ACTIVE SOIC D 14 250 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BMTE4 ACTIVE SOIC D 14 250 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BNSR ACTIVE SO NS 14 2000 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BNSRE4 ACTIVE SO NS 14 2000 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BPW ACTIVE TSSOP PW 14 90 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BPWG4 ACTIVE TSSOP PW 14 90 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BPWR ACTIVE TSSOP PW 14 2000 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
CD4066BPWRG4 ACTIVE TSSOP PW 14 2000 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
JM38510/05852BCA ACTIVE CDIP J 14 1 TBD Call TI Level-NC-NC-NC
(1) The marketing status values are defined as follows:
ACTIVE: Product device recommended for new designs.
LIFEBUY: TI has announced that the device will be discontinued, and a lifetime-buy period is in effect.
NRND: Not recommended for new designs. Device is in production to support existing customers, but TI does not recommend using this part in
a new design.
PREVIEW: Device has been announced but is not in production. Samples may or may not be available.
OBSOLETE: TI has discontinued the production of the device.
(2) Eco Plan - The planned eco-friendly classification: Pb-Free (RoHS) or Green (RoHS & no Sb/Br) - please check
http://www.ti.com/productcontent for the latest availability information and additional product content details.
TBD: The Pb-Free/Green conversion plan has not been defined.
Pb-Free (RoHS): TI's terms "Lead-Free" or "Pb-Free" mean semiconductor products that are compatible with the current RoHS requirements
for all 6 substances, including the requirement that lead not exceed 0.1% by weight in homogeneous materials. Where designed to be soldered
at high temperatures, TI Pb-Free products are suitable for use in specified lead-free processes.
Green (RoHS & no Sb/Br): TI defines "Green" to mean Pb-Free (RoHS compatible), and free of Bromine (Br) and Antimony (Sb) based flame
retardants (Br or Sb do not exceed 0.1% by weight in homogeneous material)





Important Information and Disclaimer:The information provided on this page represents TI's knowledge and belief as of the date that it is
provided. TI bases its knowledge and belief on information provided by third parties, and makes no representation or warranty as to the
accuracy of such information. Efforts are underway to better integrate information from third parties. TI has taken and continues to take
reasonable steps to provide representative and accurate information but may not have conducted destructive testing or chemical analysis on
incoming materials and chemicals. TI and TI suppliers consider certain information to be proprietary, and thus CAS numbers and other limited
information may not be available for release.
In no event shall TI's liability arising out of such information exceed the total purchase price of the TI part(s) at issue in this document sold by TI
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NOTES: A. All linear dimensions are in millimeters.
B. This drawing is subject to change without notice.
C. Body dimensions do not include mold flash or protrusion not to exceed 0,15.
D. Falls within JEDEC MO-153
IMPORTANT NOTICE
Texas Instruments Incorporated and its subsidiaries (TI) reserve the right to make corrections, modifications,
enhancements, improvements, and other changes to its products and services at any time and to discontinue
any product or service without notice. Customers should obtain the latest relevant information before placing
orders and should verify that such information is current and complete. All products are sold subject to TI’s terms
and conditions of sale supplied at the time of order acknowledgment.
TI warrants performance of its hardware products to the specifications applicable at the time of sale in
accordance with TI’s standard warranty. Testing and other quality control techniques are used to the extent TI
deems necessary to support this warranty. Except where mandated by government requirements, testing of all
parameters of each product is not necessarily performed.
TI assumes no liability for applications assistance or customer product design. Customers are responsible for
their products and applications using TI components. To minimize the risks associated with customer products
and applications, customers should provide adequate design and operating safeguards.
TI does not warrant or represent that any license, either express or implied, is granted under any TI patent right,
copyright, mask work right, or other TI intellectual property right relating to any combination, machine, or process
in which TI products or services are used. Information published by TI regarding third-party products or services
does not constitute a license from TI to use such products or services or a warranty or endorsement thereof.
Use of such information may require a license from a third party under the patents or other intellectual property
of the third party, or a license from TI under the patents or other intellectual property of TI.
Reproduction of information in TI data books or data sheets is permissible only if reproduction is without
alteration and is accompanied by all associated warranties, conditions, limitations, and notices. Reproduction
of this information with alteration is an unfair and deceptive business practice. TI is not responsible or liable for
such altered documentation.
Resale of TI products or services with statements different from or beyond the parameters  stated by TI for that
product or service voids all express and any implied warranties for the associated TI product or service and
is an unfair and deceptive business practice. TI is not responsible or liable for any such statements.
Following are URLs where you can obtain information on other Texas Instruments products and application
solutions:
Products Applications
Amplifiers amplifier.ti.com Audio www.ti.com/audio
Data Converters dataconverter.ti.com Automotive www.ti.com/automotive
DSP dsp.ti.com Broadband www.ti.com/broadband
Interface interface.ti.com Digital Control www.ti.com/digitalcontrol
Logic logic.ti.com Military www.ti.com/military
Power Mgmt power.ti.com Optical Networking www.ti.com/opticalnetwork
Microcontrollers microcontroller.ti.com Security www.ti.com/security
Telephony www.ti.com/telephony
Video & Imaging www.ti.com/video
Wireless www.ti.com/wireless
Mailing Address: Texas Instruments
Post Office Box 655303 Dallas, Texas 75265
















n WIDE COMMON-MODE (UP TO VCC+) AND
DIFFERENTIAL VOLTAGE RANGE
n LOW INPUT BIAS AND OFFSET CURRENT
n OUTPUT SHORT-CIRCUIT PROTECTION
n HIGH INPUT IMPEDANCE J–FET INPUT
STAGE
n INTERNAL FREQUENCY COMPENSATION
n LATCH UP FREE OPERATION
n HIGH SLEW RATE : 16V/µs (typ)
DESCRIPTION
The TL082, TL082A and TL082B are high speed
J–FET input dual operational amplifiers incorpo-
rating well matched, high voltage J–FET and bipo-
lar transistors in a monolithic integrated circuit.
The devices feature high slew rates, low input bias
and offset current, and low offset voltage temper-
ature coefficient.
ORDER CODE
N = Dual in Line Package (DIP)
D = Small Outline Package (SO) - also available in Tape & Reel (DT)
P = Thin Shrink Small Outline Package (TSSOP) - only available in Tape
& Reel (PT)




TL082M/AM/BM -55°C, +125°C • • •
TL082I/AI/BI -40°C, +105°C • • •
TL082C/AC/BC 0°C, +70°C • • •





















1 - Offset null 1
2 - Inverting input 1
3 - Non-inverting input 1
4 - VCC-
5 - Non-inverting input 2
6 - Inverting input 2











Symbol Parameter TL082M, AM, BM TL082I, AI, BI TL082C, AC, BC Unit
VCC Supply voltage - note 1)
1. All voltage values, except differential voltage, are with respect to the zero reference level (ground) of the supply voltages where the zero reference
level is the midpoint between VCC+ and VCC-.
±18 V
Vi Input Voltage - note 2)
2. The magnitude of the input voltage must never exceed the magnitude of the supply voltage or 15 volts, whichever is less.
±15 V
Vid Differential Input Voltage - note 3)
3. Differential voltages are the non-inverting input terminal with respect to the inverting input terminal.
±30 V
Ptot Power Dissipation 680 mW
Output Short-circuit Duration - note 4)
4. The output may be shorted to ground or to either supply. Temperature and/or supply voltages must be limited to ensure that the dissipation rating
is not exceeded
Infinite
Toper Operating Free-air Temperature Range -55 to +125 -40 to +105 0 to +70 °C












35k 35k Ω1 0 01.3k
8.2k
TL082 - TL082A - TL082B
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ELECTRICAL CHARACTERISTICS




Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
Vio
Input Offset Voltage (Rs = 50Ω)
Tamb = +25°C TL082
TL082A
TL082B















DVio Input Offset Voltage Drift 10 10 µV/°C
Iio
Input Offset Current - note 1)
Tamb = +25°C








Input Bias Current -note 1
Tamb = +25°C








Large Signal Voltage Gain  (RL = 2kΩ, Vo = ±10V)
Tamb = +25°C








Supply Voltage Rejection Ratio (RS = 50Ω)
Tamb = +25°C








Supply Current, no load
Tamb = +25°C












Common Mode Rejection Ratio (RS = 50Ω)
Tamb = +25°C






















Tamb = +25°C RL = 2kΩ
RL = 10kΩ















SR Slew Rate (Tamb = +25°C)Vin = 10V, RL = 2kΩ, CL = 100pF, unity gain 8 16 8 16
V/µs
tr
Rise Time (Tamb = +25°C)
Vin = 20mV, RL = 2kΩ, CL = 100pF, unity gain 0.1 0.1
µs
Kov
Overshoot (Tamb = +25°C)
Vin = 20mV, RL = 2kΩ, CL = 100pF, unity gain 10 10
%
GBP Gain Bandwidth Product (Tamb = +25°C)Vin = 10mV, RL = 2kΩ, CL = 100pF, f= 100kHz 2.5 4 2.5 4
MHz
Ri Input Resistance 1012 1012 Ω
TL082 - TL082A - TL082B
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THD
Total Harmonic Distortion (Tamb = +25°C),





Equivalent Input Noise Voltage
RS = 100Ω, f = 1KHz 15 15
























VOLTAGE versus FREE AIR TEMP.
MAXIMUM PEAK-TO-PEAK OUTPUT




























RL = 10 kΩ
Tamb = +25°C
SUPPLY VOLTAGE (   V)
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INPUT BIAS CURRENT versus FREE AIR
TEMPERATURE
LARGE SIGNAL DIFFERENTIAL VOLTAGE
AMPLIFICATION AND PHASE SHIFT versus
FREQUENCY
SUPPLY CURRENT PER AMPLIFIER versus
FREE AIR TEMPERATURE
LARGE SIGNAL DIFFERENTIAL VOLTAGE
AMPLIFICATION versus FREE AIR TEMP.
TOTAL POWER DISSIPATION versus FREE AIR
TEMPERATURE
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SUPPLY VOLTAGE (    V)
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COMMON MODE REJECTION RATIO versus
FREE AIR TEMPERATURE
OUTPUT VOLTAGE versus ELAPSED TIME
VOLTAGE FOLLOWER LARGE SIGNAL PULSE
RESPONSE
EQUIVALENT INPUT NOISE VOLTAGE versus
FREQUENCY

































R L = 1 0 kΩ

























































RL = 2 kΩ
= 100pFCL
T































10 40 100 400 1k 4k 10k 40k 100k
FREQUENCY (Hz)
A V = 10


























100 400 1k 4k 10k 40k 100k
FREQUENCY (Hz)
A V = 1
Tamb = +25°C
V CC = 15V
= 6VV O (rms)
A V = 1
T amb = +25°C
= 6VV O (rms)
V CC = 15V
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PARAMETER MEASUREMENT INFORMATION





























6 cos ω t
6 sin ω t
* These resistors values may be adjusted for a symmetrical output
TL082 - TL082A - TL082B
9/11
PACKAGE MECHANICAL DATA
8 PINS - PLASTIC DIP
Dim.
Millimeters Inches
Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
A 3.32 0.131
a1 0.51 0.020
B 1.15 1.65 0.045 0.065
b 0.356 0.55 0.014 0.022
b1 0.204 0.304 0.008 0.012
D 10.92 0.430






L 3.18 3.81 0.125 0.150
Z 1.52 0.060
TL082 - TL082A - TL082B
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PACKAGE MECHANICAL DATA
8 PINS - PLASTIC MICROPACKAGE (SO)
Dim.
Millimeters Inches
Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
A 1.75 0.069
a1 0.1 0.25 0.004 0.010
a2 1.65 0.065
a3 0.65 0.85 0.026 0.033
b 0.35 0.48 0.014 0.019
b1 0.19 0.25 0.007 0.010
C 0.25 0.5 0.010 0.020
c1 45° (typ.)
D 4.8 5.0 0.189 0.197
E 5.8 6.2 0.228 0.244
e 1.27 0.050
e3 3.81 0.150
F 3.8 4.0 0.150 0.157
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Information furnished is believed to be accurate and reliable. However, STMicroelectronics assumes no responsibil ity for the
consequences of use of such information nor for any infring ement of patents or other rights of third parties which may result from
its use. No license is granted by implication or otherwise under any patent or patent rights of STMicroelectronics. Specifications
mentioned in this publication are subject to change without notice. This publ ication supersedes and replaces all information
previously supplied. STMicroelectronics products are not authorized for use as critical components in life support devices or
systems without express written approval of STMicroelectronics.
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PACKAGE MECHANICAL DATA
8 PINS - THIN SHRINK SMALL OUTLINE PACKAGE
Dim.
Millimeters Inches
Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
A 1.20 0.05
A1 0.05 0.15 0.01 0.006
A2 0.80 1.00 1.05 0.031 0.039 0.041
b 0.19 0.30 0.007 0.15
c 0.09 0.20 0.003 0.012
D 2.90 3.00 3.10 0.114 0.118 0.122
E 6.40 0.252
E1 4.30 4.40 4.50 0.169 0.173 0.177
e 0.65 0.025
k 0° 8° 0° 8°
l 0.50 0.60 0.75 0.09 0.0236 0.030






































































































TA = –40° to +125°C
TA = –25° to +85°C
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Utilizing the circuit designs perfected for recently introduced Quad
Operational Amplifiers, these dual operational amplifiers feature 1) low
power drain, 2) a common mode input voltage range extending to
ground/VEE, 3) single supply or split supply operation and 4) pinouts
compatible with the popular MC1558 dual operational amplifier. The LM158
series is equivalent to one–half of an LM124.
These amplifiers have several distinct advantages over standard
operational amplifier types in single supply applications. They can operate at
supply voltages as low as 3.0 V or as high as 32 V, with quiescent currents
about one–fifth of those associated with the MC1741 (on a per amplifier
basis). The common mode input range includes the negative supply, thereby
eliminating the necessity for external biasing components in many
applications. The output voltage range also includes the negative power
supply voltage.
• Short Circuit Protected Outputs
• True Differential Input Stage
• Single Supply Operation: 3.0 V to 32 V
• Low Input Bias Currents
• Internally Compensated
• Common Mode Range Extends to Negative Supply
• Single and Split Supply Operation
• Similar Performance to the Popular MC1558
• ESD Clamps on the Inputs Increase Ruggedness of the Device without
Affecting Operation






Power Supply Voltages Vdc
Single Supply VCC 32 26
Split Supplies VCC, VEE ±16 ±13
Input Differential Voltage
Range (Note 1)
VIDR ±32 ±26 Vdc
Input Common Mode Voltage
Range (Note 2)
VICR –0.3 to 32 –0.3 to 26 Vdc
Output Short Circuit Duration tSC Continuous
Junction Temperature TJ 150 °C




LM258 –25 to +85 –
LM358 0 to +70 –
LM2904 – –40 to +105
LM2904V – –40 to +125
NOTES: 1. Split Power Supplies.
2. For Supply Voltages less than 32 V for the LM258/358 and 26 V for the LM2904, the
absolute maximum input voltage is equal to the supply voltage.
 Motorola, Inc. 1996 Rev 2
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ELECTRICAL CHARACTERISTICS (VCC = 5.0 V, VEE = Gnd, TA = 25°C, unless otherwise noted.)
Ch t i ti S b l
LM258 LM358 LM2904 LM2904V
U itarac er s c ym o Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max n
Input Offset Voltage
VCC = 5.0 V to 30 V (26 V for
LM2904, V), VIC = 0 V to VCC –1.7 V,
VO  1.4 V, RS = 0 Ω
VIO mV
TA = 25°C – 2.0 5.0 – 2.0 7.0 – 2.0 7.0 – – –
TA = Thigh (Note 1) – – 7.0 – – 9.0 – – 10 – – 13
TA = Tlow (Note 1) – – 2.0 – – 9.0 – – 10 – – 10
Average Temperature Coefficient of Input
Offset Voltage
∆VIO/∆T – 7.0 – – 7.0 – – 7.0 – – 7.0 – µV/°C
TA = Thigh to Tlow (Note 1)
Input Offset Current IIO – 3.0 30 – 5.0 50 – 5.0 50 – 5.0 50 nA
TA = Thigh to Tlow (Note 1) – – 100 – – 150 – 45 200 – 45 200
Input Bias Current IIB – –45 –150 – –45 –250 – –45 –250 – –45 –250
TA = Thigh to Tlow (Note 1) – –50 –300 – –50 –500 – –50 –500 – –50 –500
Average Temperature Coefficient of Input
Offset Current
∆IIO/∆T – 10 – – 10 – – 10 – – 10 – pA/°C
TA = Thigh to Tlow (Note 1)
Input Common Mode Voltage Range
(Note 2),VCC = 30 V (26 V for LM2904, V)
VICR
0 – 28.3 0 – 28.3 0 – 24.3 0 – 24.3
V
VCC = 30 V (26 V for LM2904, V),
TA = Thigh to Tlow
0 – 28 0 – 28 0 – 24 0 – 24
Differential Input Voltage Range VIDR – – VCC – – VCC – – VCC – – VCC V
Large Signal Open Loop Voltage Gain AVOL V/mV
RL = 2.0 kΩ, VCC = 15 V, For Large VO
Swing,
50 100 – 25 100 – 25 100 – 25 100 –
TA = Thigh to Tlow (Note 1) 25 – – 15 – – 15 – – 15 – –
Channel Separation CS – –120 – – –120 – – –120 – – –120 – dB
1.0 kHz ≤ f ≤ 20 kHz, Input Referenced
Common Mode Rejection CMR 70 85 – 65 70 – 50 70 – 50 70 – dB
RS ≤ 10 kΩ
Power Supply Rejection PSR 65 100 – 65 100 – 50 100 – 50 100 – dB
Output Voltage–High Limit (TA = Thigh to
Tlow) (Note 1)
VOH V
VCC = 5.0 V, RL = 2.0 kΩ, TA = 25°C 3.3 3.5 – 3.3 3.5 – 3.3 3.5 – 3.3 3.5 –
VCC = 30 V (26 V for LM2904, V),
RL = 2.0 kΩ
26 – – 26 – – 22 – – 22 – –
VCC = 30 V (26 V for LM2904, V),
RL = 10 kΩ
27 28 – 27 28 – 23 24 – 23 24 –
Output Voltage–Low Limit VOL – 5.0 20 – 5.0 20 – 5.0 20 – 5.0 20 mV
VCC = 5.0 V, RL = 10 kΩ, TA = Thigh to
Tlow (Note 1)
Output Source Current IO + 20 40 – 20 40 – 20 40 – 20 40 – mA
VID = +1.0 V, VCC = 15 V
Output Sink Current IO –
VID = –1.0 V, VCC = 15 V 10 20 – 10 20 – 10 20 – 10 20 – mA
VID = –1.0 V, VO = 200 mV 12 50 – 12 50 – – – – – – – µA
Output Short Circuit to Ground (Note 3) ISC – 40 60 – 40 60 – 40 60 – 40 60 mA
Power Supply Current (TA = Thigh to Tlow)
(Note 1)
ICC mA
VCC = 30 V (26 V for LM2904, V),
VO = 0 V, RL = ∞
– 1.5 3.0 – 1.5 3.0 – 1.5 3.0 – 1.5 3.0
VCC = 5 V, VO = 0 V, RL = ∞ – 0.7 1.2 – 0.7 1.2 – 0.7 1.2 – 0.7 1.2
NOTES: 1. Tlow = –40°C for LM2904 Thigh = +105°C for LM2904
= –40°C for LM2904V = +125°C for LM2904V
= –25°C for LM258 = +85°C for LM258
= 0°C for LM358 = +70°C for LM358
2. The input common mode voltage or either input signal voltage should not be allowed to go negative by more than 0.3 V. The upper end of the common
mode voltage range is VCC –1.7 V.
3. Short circuits from the output to VCC can cause excessive heating and eventual destruction. Destructive dissipation can result from simultaneous shorts
on all amplifiers.
LM358, LM258, LM2904, LM2904V
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Single Supply Split Supplies
VCC
VEE/Gnd







1.5 V to VCC(max)
1.5 V to VEE(max)
Representative Schematic Diagram






































The LM258 series is made using two internally
compensated, two–stage operational amplifiers. The first
stage of each consists of differential input devices Q20 and
Q18 with input buffer transistors Q21 and Q17 and the
differential to single ended converter Q3 and Q4. The first
stage performs not only the first stage gain function but also
performs the level shifting and transconductance reduction
functions. By reducing the transconductance, a smaller
compensation capacitor (only 5.0 pF) can be employed, thus
saving chip area. The transconductance reduction is
accomplished by splitting the collectors of Q20 and Q18.
Another feature of this input stage is that the input common
mode range can include the negative supply or ground, in
single supply operation, without saturating either the input
devices or the differential to single–ended converter. The
second stage consists of a standard current source load
amplifier stage.
Each amplifier is biased from an internal–voltage regulator
which has a low temperature coefficient thus giving each
amplifier good temperature characteristics as well as








VCC = 15 Vdc
RL = 2.0 kΩ
TA = 25°C
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Figure 1. Input Voltage Range Figure 2. Large–Signal Open Loop Voltage Gain
Figure 3. Large–Signal Frequency Response
Figure 4. Small Signal Voltage Follower
Pulse Response (Noninverting)
Figure 5. Power Supply Current versus
Power Supply Voltage
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VCC = 15 V
VEE = Gnd
TA = 25°C
RL = 2.0 kΩ
VCC = 15 V
VEE = Gnd
Gain = –100
RI = 1.0 kΩ





VCC = 30 V
VEE = Gnd
TA = 25°C
CL = 50 pF
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Figure 7. Voltage Reference Figure 8. Wien Bridge Oscillator
Figure 9. High Impedance Differential Amplifier Figure 10. Comparator with Hysteresis
























 2 pi RC
1
For: fo = 1.0 kHz
R = 16 kΩ






























R1 (VOL – Vref)+ Vref
VinH  = (VOH – Vref) + Vref


























fo = 2  pi RC
R1 =  QR
R2 =
R3 = TN R2























TBP = Center Frequency Gain
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Figure 12. Function Generator Figure 13. Multiple Feedback Bandpass Filter
For less than 10% error from operational amplifier.
If source impedance varies, filter may be preceded with voltage
follower buffer to stabilize filter parameters.




Given: fo = center frequency
A(fo) = gain at center frequency
Choose value fo, C
Then: R3 = Q
pi fo C
R3
R1 = 2 A(fo)
R1 R3
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OUTLINE DIMENSIONS
NOTES:
1. DIMENSION L TO CENTER OF LEAD WHEN
FORMED PARALLEL.
2. PACKAGE CONTOUR OPTIONAL (ROUND OR
SQUARE CORNERS).


















MAM0.13 (0.005) B MT
DIM MIN MAX MIN MAX
INCHESMILLIMETERS
A 9.40 10.16 0.370 0.400
B 6.10 6.60 0.240 0.260
C 3.94 4.45 0.155 0.175
D 0.38 0.51 0.015 0.020
F 1.02 1.78 0.040 0.070
G 2.54 BSC 0.100 BSC
H 0.76 1.27 0.030 0.050
J 0.20 0.30 0.008 0.012
K 2.92 3.43 0.115 0.135
L 7.62 BSC 0.300 BSC
M ––– 10  ––– 10  
















A0.25 M C B S S

























1. DIMENSIONING AND TOLERANCING PER ASME
Y14.5M, 1994.
2. DIMENSIONS ARE IN MILLIMETERS.
3. DIMENSION D AND E DO NOT INCLUDE MOLD
PROTRUSION.
4. MAXIMUM MOLD PROTRUSION 0.15 PER SIDE.
5. DIMENSION B DOES NOT INCLUDE MOLD
PROTRUSION. ALLOWABLE DAMBAR
PROTRUSION SHALL BE 0.127 TOTAL IN EXCESS
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